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Resumen 
 
 Enmarcado dentro del proyecto SABRINA (SAR Bistatic Receiver for 
INterferometric Applications) del Remoting Sensing Lab de la UPC, este proyecto se ha 
encargado de mejorar la cadena RF de recepción existente, que utiliza los satélites SAR 
en banda-C como transmisores de oportunidad, con el fin de tener un receptor selectivo, 
eliminando así las posible interferentes que pueden afectar a la medida. Para ello se ha 
diseñado e implementado el en el laboratorio del departamento diferentes subsistemas 
hardware para cumplir los requisitos del nuevo sistema. 
 
 
Resum 
 
 Enmarcat dintre del projecte SABRINA (SAR Bistatic Receiver for 
INterferometric Applications) del Remoting Sensing Lab de la UPC, aquest projecte 
s’ha encarregat de millorar la cadena RF de recepció existent, que utilitza els satèl·lits 
SAR en banda-C com transmissor d’oportunitat, amb la fi de tenir un receptor més 
selectiu, eliminant així les possibles interferents que poden afectar a la mesura. Per això 
dissenyat e implementat en el laboratori del departament diferents subsistemes per 
complir el requeriments del nou sistema. 
 
 
Summary 
 
 Being part from the SABRINA Project (SAR Bistatic Receiver for 
Interforemetric Applications) at the UPC Remoting Sensing Lab, this project has been 
responsible to improve the existing reception RF chain, which uses C-Band SAR 
Satellites as opportunity transmitters in order to have a more selective receptor, getting 
rid of possible interferences that may affect measurements. Therefore, different 
hardware subsystems have been designed and developed the department lab taking into 
account the new system requirements. 
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1.1. Introducción 
 
 Un RADAR (RAdio Detection And Ranging) es un dispositivo capaz de 
localizar y determinar la distancia que lo separa de unos blancos concretos. Su 
funcionamiento se basa en transmitir un impulso de radiofrecuencia y calcular el tiempo 
que tarda en volver una vez reflejado en dichos blancos. Con ese tiempo y conociendo 
la velocidad de propagación de las ondas radioeléctricas calcula el espacio que existe 
entre el dispositivo y los blancos. 
 
 El sistema SAR (Synthetic Aperture Radar) forma parte de la familia RADAR 
de imagen. Permite la observación de los parámetros físicos de la superficie terrestre o 
marítima independientemente de las condiciones metereológicas y de visibilidad de la 
escena observada. La diferencia entre un sistema SAR respecto a un sistema RADAR de 
apertura real es la manera con la que se consigue resolución espacial. Ésta se define 
como la capacidad de discriminar dos blancos muy próximos situados a una distancia 
determinada del sistema. El uso de las microondas hace que para conseguir una 
resolución espacial aceptable, del orden de metros, un RADAR debería tener una antena 
de varios kilómetros. Los sistemas SAR consiguen altas resoluciones espaciales sin la 
necesidad de montar semejantes antenas. Esto se consigue desplazando a una velocidad 
conocida la apertura real de la antena y a partir del procesado de los datos que entrega la 
información Doppler de la escena en observación. 
 
 En las últimas décadas, los radares de apertura sintética (SAR) se han convertido 
en una herramienta estándar para la observación de la tierra. Mientras que los sistemas 
SAR monoestáticos están en su punto de madurez, las configuraciones biestáticas y 
multiestáticas están abriendo nuevas líneas de investigación, analizando los beneficios 
potenciales de nuevas geometrías y poniendo al descubierto diferentes mecanismos de 
scatering.  
   
El proyecto SABRINA (SAR Bistatic Receiver for INterferometric 
Applications) [1] es un sistema de teledetección basado en un RADAR de Apertura 
Sintética biestático pensado para obtener imágenes de alta resolución de una zona 
observada desde un satélite. A partir de estas imágenes el sistema sería capaz de 
detectar y monitorizar cambios de terreno, ya sean hundimientos debidos al cauce de un 
río, movimientos de los edificios de una ciudad, etc.. 
 
 En este contexto, el Remote Sensing Laboratory (RSLab) de la Universidad 
Politècnica de Catalunya ha desarrollado un doble receptor en banda-C biestático que 
utiliza como transmisor los sistemas SAR que incorporan los satélites ENVISAT y 
ERS-2. Este sistema traslada la señal en banda-C a una frecuencia intermedia en la que 
la sistema de adquisición pueda realizar el correspondiente muestreo. 
 
 La primera versión del sistema de adquisición actual presenta una gran cantidad 
de carencias que hacen necesario una evolución del sistema. Uno de los problemas más 
importantes es que no es capaz de rechazar la frecuencia imagen, situada muy próxima a 
la señal de interés, e interferentes que podrían afectar a la calidad de la medida. Para 
solventar estos problemas se ha desarrollado un sistema capaz de solventar estas 
carencias. El diseño del nuevo receptor contemplará:   
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? Diseño e implementación de un receptor superheterodino de doble conversión 
[2], lo que facilitará el rechazo de la banda imagen y la posibles interferentes.  
? Diseño e implementación de los OL (Oscilador Local)  para las cadenas RF 
(Radio Frecuencia) 
 
1.2. Principios de la Teoría SAR 
1.2.1. Sistemas Radar 
 
 Un sistema RADAR es un sistema de teledetección activo con la finalidad de 
detectar la presencia, distancia y velocidad de un objeto o superficie mediante la 
emisión y posterior recepción de pulsos de energía electromagnética. Con el fin de 
resultar lo más independiente respecto a las condiciones atmosféricas y maximizar la 
sensibilidad, se suele operar en el rango de frecuencias de las microondas (300 MHz a 
30 GHz). 
 
 Un radar convencional, conocido como  radar de apertura real (RAR) tiene como 
principal limitación la resolución espacial (capacidad de distinguir dos blancos muy 
cercanos). Estos radares constan de una antena o agrupación de varias antenas y su 
resolución se encuentra limitada por el diagrama de radiación de esta agrupación (ancho 
de haz a -3 dB):  
 
3dB
aL
λθ− =                                                            (1.1) 
 
      a
x R
L
λ∆ =                                                         (1.2) 
 
donde λ  es la longitud de onda central del pulso electromagnético, aL  es la longitud de 
la antena del RADAR, x∆  es la resolución en azimut (apartado 1.3.2) y R  es la 
distancia del blanco al sistema [3]. 
 
 Los sistemas SAR basan su éxito en la capacidad de sintetizar aperturas a partir 
de los pulsos emitidos, pudiendo obtener agrupaciones de elementos mucho más 
grandes que en un sistema RAR y, por tanto, mejorar de forma notable la resolución 
espacial y siendo capaces de distinguir blancos más cercanos. En estos sistemas es 
necesario almacenar grandes volúmenes de información sobre la señal recibida, para 
poder efectuar toda una serie de operaciones y procesos que permitirán obtener una 
imagen a la resolución deseada. 
 
1.2.2. Geometría de un sistema SAR 
 
 Un sistema SAR utiliza como elemento activo un transmisor que sigue una cierta 
trayectoria durante un intervalo de tiempo. En el presente proyecto, el elemento 
transmisor se encuentra embarcado en un satélite que describe una órbita 
aproximadamente circular según el eje norte-sur y que ilumina la superficie terrestre 
                                                                                                          Fundamentos de SAR 
______________________________________________________________________                             
10 
perpendicularmente a su dirección de movimiento. Los parámetros que definen un 
sistema SAR orbital se encuentran representados en la Figura 1.1. 
 
 En el sistema aparecen dos direcciones. La dirección de movimiento del 
transmisor se conoce como azimut o along-track. La distancia entre el radar y la 
superficie sigue la dirección range. El satélite se encuentra a una altura h. 
 
 El ángulo con el cual el satélite observa la superficie se llama look angle (θ ), el 
ángulo de azimut (ψ ) y su complementario (ϕ , squint angle) describen la relación 
angular entre la plataforma y el blanco en la dimensión azimut. 
 El ángulo de incidencia (γ ) es el ángulo en el cual inciden los pulsos radar sobre 
la vertical del terreno. En caso que el terreno no sea plano y tenga un pendiente α  hay 
que considerar el ángulo de incidencia local δ , con un valor 
 
 δ γ α= −  (1.3) 
 
 Si se tiene en cuenta la geometría SAR orbital habrá que introducir nuevos 
conceptos. Es necesario tener en cuenta la rotación de la tierra, ya que imprime una 
velocidad en cada punto sobre la superficie igual a: 
 
 2 cost tv R lT
π=  (1.4) 
 
donde T es el período de rotación de la tierra, tR es el radio terrestre y l  la 
altitud del punto. 
 
 Se define ángulo ( )tϕ  como el ángulo formado por el eje Z y la posición del 
satélite en cada instante de tiempo, y el ángulo ( )tθ como el ángulo entre el eje Z y la 
posición del blanco en el plano YZ, considerando que el satélite describe una trayectoria 
circular al plano XZ. 
 
nadir 
direcció azimut 
Cross-track beamwidth 
Along-track 
beamwidth 
direcció range
h θ 
ψ 
γ
 
Figura 1.1. Geometría básica SAR. 
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 0
0
( ) ( )
( ) ( )
t t
t t
θ
ϕ
θ θ ω
ϕ ϕ ω
= +
= +  (1.5) 
 
 donde los términos de orden cero son los ángulos de apuntamiento vertical de la 
antena y el squint angle respectivamente. 
 
 Un sistema SAR utiliza la información Doppler presente en el comportamiento 
de la fase de la señal para posicionar correctamente los blancos. Gracias a la definición 
de los ángulos descritos en (1.5) se puede relacionar la información Doppler con la 
geometría del sistema. El desplazamiento Doppler se define como: 
 
 ( ) ( )D C Rf t f f t= + , (1.6) 
 
 donde Cf  corresponde al Doppler Centroid y ( )Rf t  al Doppler Rate. Estos 
parámetros tienen la siguiente expresión [4]: 
 
 
 ( )( )0 0 0 02 sin cos cos sinC T ef Tf R v R h vR θϕ θ ϕ θλ= − +  (1.7) 
 
 
2
2
0
2
cos
2
v ef C
R
v ef
K v ff
R K v
λϕλ
    = − −    
 (1.8) 
 
con 
 0cosTv
T
RK
R h
θ= +  (1.9) 
 
 ef
v
v
v v
K
ϕ= − , (1.10) 
  
 donde  vϕ  y vθ  corresponden a las coordenadas de la velocidad en cada punto de 
la superficie en azimut y range respectivamente y efv es la velocidad efectiva del 
satélite. 
  
 El Doppler Centroid introduce un valor frecuencia aparente a los pulsos 
recibidos. Es importante tener conocimiento sobre este parámetro para poder eliminar 
esta frecuencia en la señal. Su valor depende de la velocidad de rotación de la tierra y 
del squint angle. Es habitual que los satélites destinados a imágenes SAR orienten su 
antena de tal manera que el ángulo squint introducido compense el efecto de la rotación 
terrestre. Esta técnica es conocida como yaw steering. 
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1.2.3. Técnicas de medidas basadas en SAR 
 
Interferometría 
 
 Las señales que llegan al receptor del SAR se pueden separar en amplitud y fase. 
El InSAR (Interferometric SAR) combina las fases obtenidas por dos antenas en las que 
varia ligeramente el ángulo de visión del blanco. Gracias a esta combinación de fases se 
pueden obtener resoluciones de centímetros. El InSAR se utiliza habitualmente para la 
generación de DEMs (Digital Elevation Model), para la monitorización de fenómenos 
naturales como terremotos, volcanes o avalanchas o incluso para el estudio de la 
estabilidad de estructuras (puentes, edificios, etc). En la Figura 1.2 se puede ver un 
ejemplo de imagen obtenida por un SAR interferométrico. 
 
 
 
Polarimetría 
 
Existen materiales en los que el coeficiente de reflexión varía según la polarización de 
la señal incidente, incluso hay materiales que cambian la polarización de la señal. Si se 
juega con las diferentes combinaciones de  transmisión (polarización circular, lineal, 
horizontal, vertical,…) y se utilizan antenas receptoras con polarizaciones específicas 
(HH, VV, HV, VH) se pueden obtener imágenes diferentes de una misma zona. 
Habitualmente se superponen dichas imágenes aplicando pseudocolor, obteniendo 
imágenes como la de la Figura 1.4. A partir de los resultados obtenidos y 
comparándolos con imágenes de referencia se pueden identificar las diferentes clases de 
terreno. Una de las aplicaciones clásicas es la identificación de campos de cultivo. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 1.2. A la izquierda una imagen obtenida a través de SAR interferométrico y a la derecha el DEM 
generado. 
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Biestático 
 
 El SAR biestático tiene la característica de que el transmisor y el receptor no se 
encuentran en el mismo instrumento. Una configuración clásica es la mostrada en la  
Figura 1.3 en la que el transmisor (en este caso un satélite) se encuentra en movimiento 
miestras que el receptor está fijo.  
 
1.2.4. Geometría biestática 
 
 Hasta el momento se ha hablado de únicamente sistemas monoestáticos. Esto 
quiere decir que el sistema emisor y el sistema receptor se encuentran situados en el 
mismo punto físico. Así pues, no existe movimiento relativo entre ambos aparatos. 
 
x
y
z
·
·
TX
RX
r1+∆r
r2
r1
 
Figura 1.3. Geometría SAR biestática con receptor fijo. El elemento transmisor, en este caso un 
satélite, se desplaza en el espacio y el receptor permanece estático en un lugar en concreto. 
 
Figura 1.4. Composición de una imagen polarimétrica 
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 Existen también los sistemas biestáticos en los cuales, de una manera general, 
existe movimiento por parte del emisor y por parte del receptor. En el caso del presente 
proyecto, el receptor permanecerá inmóvil y es el sistema emisor el que se desplaza. El 
esquema de la posición de los elementos se encuentra descrito en la Figura 1.3. 
 
 El ángulo biestático se define como el ángulo formado entre los segmentos 
transmisor-B y receptor-B. 
 
 Existe una ambigüedad introducida por el hecho que el emisor y el receptor se 
encuentran en puntos diferentes. El lugar geométrico definido por todos los puntos con 
la misma distancia biestática ( 1 2r r+  constante) es un elipsoide los focos del cual son 
precisamente el transmisor y el receptor. Pese a esto se pueden distinguir los blancos 
observando la evolución en range de cada uno de ellos (Figura 1.5). El Range 
Migration sigue aproximadamente la siguiente expresión [4]: 
 
1 2r r+  
1r  
2r  
1r  
2r  
1x  2x  
Range 
Azimut 
 
Figura 1.5. Curvatura en range (Range Migration). La curvatura de las curvas viene marcada por la 
distancia del banco al satélite 2r  . Entonces, el punto situado a 1x , que se encuentra más alejado del 
satélite que el punto 2x  presenta una parábola más abierta. 
r
Range 
Azimut - t 
0t   
Figura 1.6. Range Migration para el punto correspondiente al receptor. Es el único punto 
sin ambigüedad de la imagen, ja que no existe otro punto con distancia zero al receptor. 
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2 2
1 2( ) ( )R t r vt r≈ + +                                              (1.11) 
 
 Para dos blancos con la misma distancia biestática, la curvatura de Range 
Migration correspondiente al que se encuentra mas lejos del satélite es menos acentuada 
que la correspondiente al otro punto (Figura 1.6) 
 
 
Instante Zero Doppler 
 
Un parámetro necesario para poder establecer una base temporal en el sistema es el 
instante de Zero Doppler (ZDT). Se define como el instante de tiempo en que el satélite 
se encuentra en el punto más cercano al receptor. Así pues establece un punto de 
referencia para el sistema, de tal manera que es posible llevar a cabo un procesado 
correcto.  En la Figura 1.5 se puede observa la curvatura en range para el instante Zero 
Doppler.  
 
1.3. Resolución del sistema 
1.3.1. Resolución en distancia (range) en un sistema monoestático 
 
Se define la resolución en distancia como la mínima distancia entre dos blancos 
para que puedan ser detectados por separado. 
 
Si se considera que el radar transmite pulsos de duraciónτ , la resolución en la 
dirección slant range (dirección entre el sistema y el blanco) es: 
 
 
2 2
c cr
B
τ∆ = ≈ ,  (1.12) 
 
donde c  es la velocidad de la luz y B es el ancho de banda del pulso. 
 
 La resolución del sistema en la dirección ground range (proyección de slant 
range, Figura 1.7) sobre la superficie se obtiene con: 
 
 
sing
rr θ
∆∆ = . (1.13) 
 
 Se hace evidente, según la expresión (1.12) que para conseguir resoluciones 
buenas en la dirección range hay que utilizar pulsos de duración muy corta. Aparece 
entonces un compromiso entre la relación señal a ruido y la duración del pulso.  
 
 Para poder satisfacer la SNR mínima del sistema con pulsos muy cortos el 
transmisor debería de emitir una potencia muy elevada. Para obtener una buena 
resolución en range con una potencia de pico razonable se utilizan técnicas de 
compresión de pulso, como por ejemplo la señal chirp, utilizada en la mayoría de 
sistemas SAR (apartado 1.5). 
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1.3.2. Resolución en distancia (range) en un sistema biestático. 
 
 En un sistema biestático no existe slant range, ya que no hay camino de ida y 
vuelta de la señal. En este caso se puede definir la resolución en range biestática de la 
siguiente manera: 
 
 b
cr c
B
τ∆ = ⋅ = . (1.14) 
1.3.3. Resolución en azimut monoestática y biestática. 
 
 Análogamente a la resolución en range, la resolución en azimut es la mínima 
distancia que tiene que haber entre dos blancos para ser detectados por separado. En un 
sistema SAR la resolución en azimut está relacionada con el ancho de banda Doppler y 
la velocidad de la plataforma en movimiento. A causa de la dualidad tiempo-frecuencia, 
el ancho de banda Doppler df∆  se puede invertir para obtener una resolución temporal, 
que multiplicada por la velocidad de la plataforma sarv  define la resolución en azimut: 
(1.15) 
 sara
d
vr
f
∆ = ∆  (1.16) 
 
 En el caso monoestático, df∆  se encuentra relacionado con el ancho de haz 
azimutal en el camino de ida y vuelta de la antena transmisora-receptora 2B . Una antena 
con una longitud igual a aL , asumiendo un haz de ida igual que el de vuelta igual a 
/ aLλ , la resolución en azimut es: 
 
 
2
a
a
Lr∆ =  (1.17) 
 
En el caso biestático con receptor fijo, el ancho de banda Doppler es [5] 
 
θ  
Slant-range 
Ground-range 
 
Figura 1.7. Ground range y Slant range 
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1
,
sar
d bi
v Bf λ
⋅∆ = ,                                                     (1.18) 
 
donde 1B es el ancho de banda del haz en el camino de ida. Aproximando el haz a una 
función Gaussiana, la relación entre 1B  y 2B  es de 2 . Así pues, la resolución en 
azimut biestática es: 
 
, ,22
a
a bi a mono
Lr r∆ = = ⋅∆                                 (1.19) 
 
En definitiva, la resolución en azimut únicamente depende de la longitud de la 
antena transmisora. El factor de degradación entre el caso monoestático y el caso 
biestático se ve parcialmente compensado gracias a un tiempo de observación mayor. 
 
 No es posible reducir esta resolución indefinidamente ya que al recortar la 
longitud de la antena también disminuye su ganancia. Por tanto existe un compromiso 
entre la potencia emitida y la resolución del sistema.  
 
1.4. Señales CHIRP 
 
 Para conseguir buena resolución en range hace falta que el pulso utilizado tenga 
una energía y un ancho de banda elevados. Esto quiere decir que, para un sistema 
satelital, hace falta utilizar pulsos de duración elevada y ancho de banda grande. Los 
pulsos utilizados en los sistemas SAR son pulsos chirp que cumplen estas condiciones. 
Estas señales responden a la siguiente expresión: 
  
 
( )20( ) exp 2 ts t j f t Ktπ π τ  = − + ⋅     ∏  (1.20) 
  
donde  K es el chip rate (factor de modulación lineal), 0f  es la frecuencia central de 
operación del radar y τ es la duración del pulso. (1.21) 
0 
 
Figura 1.8. Aspecto de una señal chirp. La 
frecuencia tiene un valor mínimo en el origen, 
desde donde crece linealmente. 
 
 
 
 
Los pulsos chirp utilizados en este proyecto 
presentan un comportamiento lineal en 
frecuencia. Su frecuencia instantánea es: 
 
               0
( )( )i
d tf t f Kt
dt
φ= = +           (1.21)
   
        | | / 2t τ<   
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La transformada de Fourier del pulso chirp responde a la siguiente expresión: 
 
 
21( ) exp
4
f fS f j j
K K K
ππ τ
   = −      ∏  (1.22) 
 
El ancho de banda del pulso vale: 
 
 | |B K τ=  (1.23) 
 
El pulso chirp transmitido varia su fase por el efecto de la propagación, 
quedando relacionada con la distancia biestática de la siguiente manera: 
 
 
1
2 2 ( )( ) exp exp ( )r
t c R ts t j Kt j R tππ λ τ
− − ⋅  = − − ⋅        ∏  (1.24) 
 donde 
 
 
2
2 2 2
1 1 2
1
1( ) ( )
2
vR t r vt r t r
r
= + ≈ + +  (1.25) 
 
Substituyendo (1.25) a (1.24) , y operando, se obtiene la siguiente expresión para 
la señal recibida: 
 
 
1
2 2 ( )( ) exp expr az
t c R ts t j Kt j K tπ π τ
− − ⋅   ∝ − − ⋅       ∏  (1.26) 
  
 donde 
 
 
2
1
az
vK
rλ=  (1.27) 
 
 El efecto de la propagación se puede formular como una señal chirp en azimut, 
con el chirp rate proporcional a la velocidad del emisor. 
 
 
 
 
 
  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
                                   
Capítulo 2. Diseño y caracterización 
de las cadenas RF de SABRINA v.2.0 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
                                         Diseño y caracterización de las cadenas RF de SABRINA v.2.0      
______________________________________________________________________                             
20 
2.1. Introducción 
 
En este capítulo se detallará el diseño y la implementación de las nuevas cadenas 
de RF tomando como base la primera versión de SABRINA. La principal evolución del  
sistema ha sido la transformación de un receptor de conversión simple a uno de doble 
conversión, lo que facilita principalmente el rechazo de la frecuencia imagen.  
 
2.2. Descripción de SABRINA v.1.0 
 
El sistema actual es un doble receptor superheterodino en banda C, compuesto 
por un amplificador LNA, un segundo bloque de ganancia y un mezclador que traslada la 
señal recibida, centrada en 5300 MHz para ERS-2 y a 5331 MHz para ENVISAT, a una 
frecuencia intermedia entre DC y 200 MHz para realizar el muestreo de la señal. En el 
post-procesado se realiza una demodulación digital en fase y cuadratura de los canales. 
 
El oscilador local consiste en un sintetizador de frecuencia que trabaja entre 5220 
MHz y 5420 MHz. Se trata de un dispositivo de reducidas dimensiones permitiendo la 
integración dentro del habitáculo que conforma el receptor.  
 
Los valores más característicos de las cadenas RF se detallan en la Tabla 2.1, y en 
la Figura 2.2 se muestra el esquema de bloques dichas cadenas. 
 
Las antenas utilizadas, que también se utilizarán para realizar medidas con la 
nueva versión de SABRINA, son bocinas piramidales. Sus dimensiones son las 
siguientes (Figura 2.1): 
 
 
? a1 =  18 cm   b1 = 15 cm 
? a  =  4 cm   b  =  2 cm  
? lH =  34 cm   lE  =  39 cm  
 
 
 
 
 
Figura 2.1. Dimensiones de las bocinas 
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Sus principales características son: 
 
? Directividad ≈16 dB 
? Ancho de haz (plano H y plano E) ≈  20º 
 
La tarjeta de adquisición utilizada es la PXI-5124 [6] de National Instruments, 
mostrada en la Figura 2.4. Sus características principales son: 
 
 
? 2 canales de muestreo simultáneo. 
? 12 bits de resolución por canal. 
? Muestreo  hasta 200 MS/s. 
? 512 MB de memoria por canal (256 millones de muestras). 
 
 
Trabajando a máximo rendimiento, y muestreando en modo continuo, es posible 
adquirir un intervalo temporal de 1,28 segundos. Restringiendo la frecuencia de 
muestreo, este intervalo aumenta. Actualmente se está trabajando a una frecuencia de 
muestreo de 40 MS/s, lo que ofrece una ventana de 6,4 segundos. 
 
2.3. Descripción de SABRINA v.2.0 
2.3.1. Introducción 
 
El nuevo subsistema RF diseñado parte del sistema SABRINA que existía antes de la 
realización de este proyecto. En el nuevo diseño se han ajustado los niveles de ganancia, 
ruido y punto de intercepción para que se adapten a los requisitos de la tarjeta de 
adquisición y la naturaleza que el sistema impone. A todo esto, se dotará al sistema 
SABRINA de una etapa para generar 2 osciladores locales a partir del que hay 
actualmente en uso y uno nuevo realizado en este proyecto y del que se detallará su 
diseño y especificaciones en el capítulo 3. 
 
Ganancia de la cadena (dB) 39 
Figura de Ruido (dB) 3,57 
IIP3 (dBm) -20,8 
Tabla 2.1. Valores característicos de SABRINA V.1.0 
SATÉLITE Frecuencia Central (MHz) 
Ancho de Banda Máximo 
(MHz) 
ERS-1/2 5300 15,5 
Radarsat-1 5300 30 
Envisat 5331 16 
Radarsat-2 5405 100 
Sentinel-1 5405 100 
Tabla 2.2. Frecuencia central y ancho de banda máximos de los principales satélites en 
banda-C. 
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2.3.2. Especificaciones  
2.3.2.1. Margen frecuencial 
 
Las bandas comprendidas entre 5250-5570 MHz están reservadas para los 
sistemas en banda-C. En la Tabla 2.2 se describe las frecuencias de trabajo utilizadas por 
los principales satélites en banda-C además del ancho de banda máximo de trabajo de 
cada uno de ellos. El sistema ha sido diseñado para poder trabajar en el margen 
frecuencial de estos satélites. A la hora de realizar el muestreo de la señal, las 
frecuencias centrales de trabajo de la tarjeta de adquisición será 50 MHz, con el objetivo 
de ajustarse a los anchos de banda máximos de la señal (hasta 100MHz) y siempre 
cumpliendo las especificaciones de la tarjeta de adquisición. Para ello se deberá de 
sintetizar las frecuencias de oscilador local indicadas en la Tabla 2.3 
 
Figura 2.2. Diagrama de bloques de la primera versión de SABRINA. Se utilizan únicamente 2 
canales y una única tarjeta de adquisición
 
SATÉLITE Primer OL (MHz) 
Segundo OL 
(MHz) 
ERS-2 3896 1354 
Radarsat-1 3896 1354 
Envisat 3927  1354  
Radarsat-2 4001 1354 
Sentinel-1 4001  1354  
Tabla 2.3. Frecuencias de oscilador local a sintetizar 
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2.3.2.2. Balance de potencias 
 
Un balance de potencias, o link budget, sirve para calcular la potencia recibida 
por un dispositivo. Es el resultado de sumar las ganancias o las pérdidas que se 
introducen en los diferentes componentes que forman un enlace desde el transmisor, 
pasando por el medio de propagación, hasta el receptor. Una simplificación del link 
budget sería la siguiente:  
  
Potencia Recibida (dBm) = Potencia Transmitida (dBm) + Ganancias (dB) – Pérdidas (dB) 
 
Los factores a tener en cuenta son diversos: Factores de ruido y ganancia en los 
amplificadores, pérdidas atmosféricas, atenuaciones por alteraciones climáticas, pérdidas 
de propagación en el medio (p.ej.: cable, aire, fibra), interferencia de canales adyacentes, 
etc.  
 
Estas medidas permiten determinar qué antena utilizar, con qué diámetro, con que 
potencia se debe transmitir y demás parámetros de la cadena RF. En el caso de 
SABRINA varios parámetros, como por ejemplo la antena y potencia de transmisión, ya 
están determinados ya que utiliza el instrumento de un satélite en órbita del que se 
conocen sus especificaciones.  
 
Una vez calculada la potencia recibida RXP máxima, para obtener la máxima 
relación señal a ruido es necesario calcular la potencia de ruido del receptor. Esta SNR 
indica cuál es el margen dinámico en el que va a trabajar nuestro sistema (Figura 2.3). 
 
 
 
 
Figura 2.4. Tarjeta de adquisición NI-PXI-5124 utilizada.
 
Figura 2.3.Margen dinámico. 
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Canal Directo 
 
El balance de potencias del canal directo se calcula de la misma manera que se 
diseña un radioenlace ya que, de hecho, las antenas del receptor y del satélite tienen 
visibilidad directa.  
 
 Para realizar un cálculo del margen dinámico, utilizaremos como transmisor el 
instrumento ASAR del satélite ENVISAT. ASAR es un RADAR de Apertura Sintética 
que trabaja en banda C y en sus especificaciones se pueden encontrar varios de los 
parámetros que se van a utilizar para el cálculo del balance de potencias (Tabla 2.4). La 
directividad de una antena de este tipo es directamente proporcional a su área y inversamente 
proporcional al cuadrado de la longitud de onda de la señal transmitida. Lo vemos en (2.1). 
 
 [ ]24 · · ·10 log antx a bD dBπ ηλ =    . (2.1) 
 
Sustituyendo en la fórmula anterior por los datos conocidos se obtiene la directividad de 
la antena de transmisión 
 
44,12 txD dB=  
 
La ecuación (2.2) muestra la aproximación para el cálculo de la directividad de 
una antena de bocina piramidal explicada en el apartado 2.2 
 
 2
3 · 2 ·
8,1 10log H Erx
l l
D
λ λ
λ
 = +    
 (2.2) 
 
Otros parámetros conocidos son:  
 
? Potencia transmitida: Ptx = 1,5 kW  
? Ángulo de observación: θ = 23º  
? Altura media de la órbita: h = 780 Km  
? Ancho de banda de la señal chirp: B = 16MHz  
 
Para el cálculo de la distancia al receptor utilizando la altura media de la órbita y el ángulo 
de observación de ENVISAT resulta que: 
 
 0 847,36 .cos( )
hr Kmθ= =  
 
 
 
Una vez calculadas las directividades de las antenas emisora y receptora y la distancia al 
Frecuencia central (fo) 5331 MHz 
Longitud de onda λ  
0
56, 23c
f
λ = = mm 
Lado a de la antena en ENVISAT 10 m 
Labo b de la antena en ENVISAT 1,3 m 
Eficiencia de apertura de la antena anη  0,5 
Tabla 2.4. Especificaciones ENVISAT 
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blanco se puede calcular la potencia recibida por el canal directo: 
 
 
2
2 2
0(4 ) ·
tx tx rx
RX
P D DP
r
λ
π=  (2.3) 
 
La potencia recibida se calcula en unidades dBm para facilitar el posterior cómputo de la 
relación señal a ruido: 
 
2
2 2
0
10 log 30 39,56
(4 ) ·
tx tx rx
RX
P D DP dBm
r
λ
π
 = + = −  
. 
 
 
El valor de la potencia de ruido del sistema depende del factor de ruido introducido en el 
receptor y el ancho de banda de la señal chirp. La ecuación (2.4) corresponde con la fórmula 
del cálculo de la potencia de ruido,  
 
 0( ( 1) )AN k T F T B= + − ,  (2.4) 
 
donde:  
 
? TA  (Temperatura de la Antena) = 200ºK.  
? F (Figura de ruido) = 3dB  
? T0  (Temperatura Ambiental) = 290ºK  
? k : Constante de Boltzman  
 
La temperatura de antena ( AT ) es un valor aproximado que se asume para hacer el 
diseño del receptor. En realidad es un valor variable ya que la temperatura de una antena 
varía dependiendo del lugar al que apunte (el sol, las nubes, el espacio, etc...). El factor de 
ruido del receptor es otro parámetro de diseño, en el cálculo de la cadena RF se elegirán los 
elementos para que se adecuen al factor de ruido elegido. El equipo de transmisión de los 
satélites se diseñó para que la potencia emitida se transmita desde un punto de la órbita hasta 
la tierra, rebotara en esta y retornara hasta el satélite ya que el instrumento hace sus 
funciones como SAR monoestático. Por este motivo, como la señal rebotada ya no tiene que 
viajar hasta la órbita sino que la recibe el receptor en tierra, la relación señal a ruido que 
llega al sistema SABRINA es muy favorable.  
 
 En el primer diseño de SABRINA se consideró una figura de ruido inferior a 3 dB, 
un valor razonable para encontrar con facilidad los elementos que componen la cadena RF. 
Este requisito se considerará para la nueva versión y se pretenderá disminuir en la medida de 
lo posible.  
 
 
 El valor de la potencia de ruido es: 
 
90,58 N dBm= − . 
 
Para el cómputo de la relación señal a ruido en dB no hay más que restar la potencia ruido a 
la potencia de señal recibida: 
 
 rxSNR S N P N= − = − , (2.5) 
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así el margen dinámico del sistema para el canal directo es: 
 
max 51,02 SNR dB= . 
 
Para el cálculo del balance de potencias no se han tenido en cuenta posibles pérdidas debidas 
a la eficiencia de radiación de las antenas o cables antes del receptor. 
 
 
Canal Reflejado 
 
En el canal reflejado la distancia desde el receptor al blanco puede variar desde unas 
decenas de metros hasta varios kilómetros. La potencia radiada por el satélite incide sobre la 
superficie, una parte se absorbe y otra se refleja. Este factor, o capacidad que tiene un blanco 
o una superficie para absorber o reflejar la señal incidente, viene dado por la sección recta 
radar (RCS). En el caso biestático, la RCS depende del ángulo de incidencia, de la 
frecuencia de la señal y de las propiedades del terreno. Esto hace que se complique el cálculo 
de la potencia recibida teniendo que calcular un área de reflexión de la señal enviada por el 
satélite que depende del blanco o del terreno sujeto a estudio. Sin embargo se pueden afirmar 
dos cosas: 
 
? La potencia de señal recibida recorre un camino más largo y rebota en el objetivo 
con las consiguientes pérdidas y empeoramiento de la señal. Podemos asumir que 
el canal reflejado recibirá menos potencia y por lo tanto el límite superior del 
margen dinámico bajará.  
? La antena receptora no está enfocada al cielo, como ocurría en el caso del canal 
directo. Al apuntar al objetivo la temperatura de antena es mayor y esto supone 
un aumento en la potencia de ruido, por lo tanto el límite inferior del margen 
dinámico subirá.  
 
Las dos afirmaciones anteriores implican que el margen dinámico del canal reflejado 
sea menor y esté contenido por el margen dinámico del canal directo, por tanto, las 
especificaciones para el canal directo también son válidas para el canal reflejado.  
 
2.3.2.3. Nivel de ruido 
 
Para el diseño de las cabeceras es deseable que el ruido que introducen todos los 
elementos de la cadena RF esté por encima del ruido de cuantificación del conversor 
analógico – digital de la tarjeta de adquisición ya que de lo contrario la cuantificación 
determinaría el ruido del sistema.  
 
Para el cálculo del ruido de cuantificación del conversor se deberá calcular 
primero su resolución r en tensión, que dependerá del valor de la tensión pico a pico y 
del número de bits del conversor. 
 
 
2n
Vppr = , (2.6) 
 
donde n es el número de bits de la tarjeta de adquisición (capítulo 2.2) 
 
 Una vez calculada la resolución ya es posible calcular el ruido de cuantificación 
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equivalente Nq  en watts para el caso más restrictivo cuando la señal es muy pequeña. 
 
 
2
4·q
rN
R
= , (2.7) 
 
donde R es la resistencia vista desde la tarjeta de adquisición, 50Ω. 
 
El caso menos restrictivo, cuando la distribución es uniforme sería 
 
 
2
12·q
rN
R
= . (2.8) 
 
 El valor de tensión pico a pico de la tarjeta de adquisición para hacer la 
cuantificación es configurable. En la Tabla 2.5 aparecen los valores de qN . 
 
La relación señal a ruido del sistema deberá de ser lo suficientemente grande 
como para que el ruido térmico que introduce el sistema no sea crítico ya que la señal se 
transmite con suficiente potencia como para recibirla en órbita y el receptor SABRINA 
está en tierra a pocos kilómetros de distancia del blanco.  
 
El valor de potencia de ruido debería ser aquel que, sumado a la relación señal a 
ruido obtenida en el balance de potencias, diera una tensión de pico a pico superior al 
ruido equivalente de cuantificación, así, el ruido del sistema vendrá determinado por el 
que produce la cadena RF y no por el ruido de cuantificación. 
 
Por otro lado, para evitar una saturación del digitalizador, es necesario que el valor de 
tensión de pico de la señal esté por debajo del valor de tensión de pico del cuantificador. 
De la fórmula de relación señal a ruido,  
 
 s
n
PSNR
P
= , (2.9) 
 
se despeja la potencia de señal y se desarrolla mediante la ley de Ohm, 
 
 ·ef sV P R= , (2.10) 
 
donde: 
 
? Vef es la tensión eficaz de la señal. 
? R es la resistencia del sistema (50 Ω ) 
 
Despejando el valor de tensión eficaz, 
 
 ·ef sV P R= , (2.11) 
 
se encuentra el valor de tensión de pico pV que como hemos dicho, debe ser menor que el 
valor de tensión de cuantificación de la tarjeta de adquisición 
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 _2·
2
pp q
P ef
V
V V= < , (2.12) 
 
donde Vpp_q es la tensión de pico a pico de la tarjeta de adquisición.  
 
 Anteriormente hemos calculado la potencia de ruido a la entrada del sistema. Si a 
este valor se le añade la ganancia de la cadena se obtiene la potencia de ruido a la salida 
del sistema  
 
0 45,31 i TOTALN N G dBm= + = − . 
 
El valor obtenido está por encima del ruido de cuantificación que genera la tarjeta de 
adquisición cuando el valor de tensión pico a pico está configurado a 2Vpp y por lo tanto 
se cumple también este requisito: 
  
Vpp 2  
Ruido de cuantificación (dBm). -59,24
 
Otro de los requisitos obligaba al valor de tensión de pico de la señal a estar por debajo 
del valor de tensión de pico del cuantificador  12pp
qV V− = . Utilizando los valores 
obtenidos en los últimos apartados, obtenemos un valor de tensión de pico de la señal es 
 
2· · · 0,61  p NV P SNR R V= = , 
 
que garantiza que el cuantificador no se va a saturar. 
 
2.3.3. Diagrama de bloques de la cadena RF 
 
El nuevo sistema aumentará a un total de 4 canales de adquisición, tal como se 
observa en la Figura 2.5, para poder realizar medidas de interferometría y polarimetría en 
una sola adquisición.  
 
El nuevo sistema mejorará los valores indicados en la Tabla 2.1. Se han 
introducido dos filtros paso banda, el primero diseñado e implementado durante el 
presente PFC y el segundo adquirido a la casa SHANSHING®. Con estos filtros 
obtendremos un mejor rechazo a los productos de intermodulación al colocarlos antes de 
los elementos mezcladores. 
 
El diseño del receptor de doble conversión requiere que exista una nueva etapa de 
FI compuesta por amplificación, filtro y mezclador a una frecuencia intermedia inferior a 
la primera para completar el receptor. 
 
Vpp 0,2 0,5 1 2 10 
Ruido de cuantificación (dBm). 
Caso más restrictivo -79,24 -71,28 -65,26 -59,24 -45,26 
Ruido de cuantificación (dBm). 
Caso menos restrictivo -84,01 -76,05 -70,03 -64,01 -50,03 
Tabla 2.5.  VPP –Nq (dBm) a la entrada del digitalizador
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La etapa de generación de los dos osciladores locales se realiza a partir de un 
sintetizador diseñado en este proyecto, que trabaja en un margen de frecuencias entre 
1200 MHz y 1400 MHz junto con el que hay actualmente en uso. En el capítulo 3 se 
entrará en detalle en el diseño e implementación del sintetizador.  
 
2.4. Diseño elementos de la cadera RF para SABRINA v.2.0 
2.4.1. Introducción 
 
En este capítulo se explicarán las etapas implementadas del cabezal de RF para la 
segunda versión de SABRINA. Las principales herramientas de diseño han sido: 
 
? CAD EAGLE® (Easily Applicable Graphical Layout Editor) para la generación 
de las placas. 
? ADS® (Advanced Design System) de Agilent para el diseño de los dispositivos 
pasivos de microondas. 
 
2.4.2. Primer filtro FI 
2.4.2.1. Introducción 
 
 Generalmente los filtros pasivos de microondas se diseñan partiendo de 
estructuras de elementos inductivos y capacitivos aproximando el comportamiento de 
bobinas y condensadores por elementos de microondas, como secciones de líneas, 
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Figura 2.5. Versión 2 de SABRINA. Se compone de 4 canales receptores. Utiliza dos tarjetas de 
adquisición con 2 canales de entrada cada una. 
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cavidades, guías de onda, etc. Además de las posibles limitaciones teóricas y prácticas, 
las aplicaciones actuales normalmente imponen una gran variedad de requerimientos 
físicos y geométricos. 
 
 Estos requerimientos son los responsables últimos de la apariencia de cualquier 
filtro. Así, dos filtros que tengan las mismas características de atenuación pueden tener 
formas radicalmente opuestas. Por ejemplo, un filtro puede ser un circuito formado por 
líneas de transmisión o por guías de onda y presentar las mismas especificaciones 
circuitales. Alternativamente, un filtro hecho con cavidades puede tener dimensiones 
razonables operando a 10 GHz, pero ser prohibitivo para otras aplicaciones operando a 
frecuencias más bajas, o, incluso, filtros válidos para niveles de potencia bajos pueden 
ser inoperantes a grandes potencias. Estos hechos significan que a la hora de diseñar 
estamos forzados a utilizar técnicas que se adapten mejor a las especificaciones físicas o 
tecnológicas. 
 
2.4.2.2. Especificaciones y diseño 
 
La situación de las frecuencias imagen en el espectro depende de la frecuencia de 
oscilador local con la que se va a batir la señal RF y con las frecuencias intermedias a la 
que se van a trabajar. Al batirse los tonos se obtienen una señal en la frecuencia resta de 
ambos y otro en la frecuencia suma pero también se bate aquello que se encuentre a la 
misma distancia del oscilador local por el lado contrario. Para solucionar este problema 
se debe encontrar una frecuencia intermedia que satisfaga los parámetros de diseño. Esta 
primera frecuencia intermedia debe cumplir las siguientes características: 
 
? No debe coincidir con al frecuencia de la señal 
? No debe coincidir con el oscilador local. 
? Posibilitar el rechazo de las bandas imagen. 
 
El filtro de líneas acopladas ha sido diseñado con la herramienta ADS®. Las 
frecuencias de corte y de paso elegidas son las mostradas en la en la Tabla 2.6. Estas 
frecuencias vienen definidas a partir de la frecuencia máxima y mínima que pueden 
generar los satélites anteriormente mencionados, dejando suficiente margen en ambas 
bandas del espectro para que las señales sean filtradas. 
 
 La ubicación de la frecuencia imagen, situada entorno los 2500 MHz permite 
diseñar un filtro paso-banda con un ancho de banda relativo alrededor del 10%, con lo 
cual obtenemos unas bajas pérdidas de inserción y unas pequeñas dimensiones del filtro 
lo que facilita la integración dentro de la cadena de recepción. Los valores de la 
frecuencia de paso van en función de la frecuencia máxima y mínima que emiten los 
satélites indicados en Tabla 2.2. 
 
Frecuencia de paso 1 (fp1) 5054 MHz 
Frecuencia de paso 2 (fp2) 5689 MHz 
Frecuencia de corte 1 (fs1) 4521 MHz 
Frecuencia de corte 2 (fs2) 6239 MHz 
Rizado en la banda de paso 0,1 dB 
Atenuación minima en banda de corte 20 dB 
Tabla 2.6.  Frecuencias y parámetros seleccionados “a priori” para el diseño del primer filtro de 
frecuencia intermedia. 
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 En el diseño de la nueva cadena de FI, se ha optado por diseñar un primer filtro 
de frecuencia intermedia de líneas acopladas con tecnología microstrip y sustrato Rogers 
RO4003C™ [7] ( 3,55rε = ; 1,524h mm= ; 17T mµ= ) que reúna las siguientes 
características: 
 
? Dimensiones reducidas para el montaje en una caja de latón y posterior 
instalación dentro de la cadera RF 
? Bajas pérdidas de inserción. 
 
2.4.2.3. Resultados Simulados y reales 
 
La respuesta frecuencia del filtro diseñado se ha obtenido con el analizador de 
redes Rohde&Schwarz ZVB8 [8]. En la Tabla 2.6 se representa en azul el valor de la 
respuesta frecuencial real del filtro y en rojo la simulada con Momentum®. Las  
 
Figura 2.7. Representación espectral de las señales de los satélites ERS-2, ENVISAT, RADARSAT-1 & 2 
y SENTINEL. 
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Figura 2.6. 21S  vs 11S  real del primer filtro FI 
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Figura 2.8. 21S Simulado vs 21S real 
principales características de este filtro son las siguientes: 
 
? Ancho de banda a -3dB : 730 MHz 
? Pérdidas de inserción a 5331 MHz : 1,8 dB  
 
 El cálculo que realiza Momentum® de la respuesta frecuencial del filtro se 
aproxima mucho a la respuesta real del mismo (Figura 2.7). Las desviaciones respecto al 
filtro real vienen dadas por la tolerancia del coeficiente de permitividad del sustrato (el 
cual provoca que el filtro esté algo desplazado en frecuencia) y la tolerancia del 
coeficiente de pérdidas, añadiendo también que la toma de datos real (Figura 2.5) se ha 
realizado teniendo a la entrada y salida unos conectores SMA 4.2, los cuales introducen 
pequeñas pérdidas. 
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Figura 2.9. Fase real de 21S del primer filtro FI en la banda útil de SABRINA. 
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También podemos observar que los valores de 11S  en la banda de paso son 
suficientemente buenos para no tener en cuenta reflexiones a la entrada del filtro. El 
filtro diseñado se adapta bien a las necesidades ya que presenta una atenuación mayor de 
30 dBs en las bandas imagen que quedan muy alejadas de la frecuencia de paso del filtro. 
El filtro es lineal en fase en la banda de paso de interés (entre 5280 MHz y 5455 MHz)  
como muestra la Figura 2.9. 
2.4.3. Filtro Paso-Bajo 
 
 El objetivo de insertar un filtro paso-bajo previo a la segunda etapa FI es eliminar 
las componentes de alta frecuencia  generadas por el mezclador (como productos de 
intermodulación de tercer orden) o señal de OL y RF que se acopla por el puerto IF del 
mezclador y que pueda provocar que al batirse con el segundo OL caigan dentro del 
ancho de banda de la tarjeta de adquisición.  
 
 Aunque el filtro de la segunda etapa FI filtra la señal de interés tal como veremos 
en el apartado 2.4.4.3, atenuando la frecuencia imagen, las características de este filtro, 
formada por resonadores, hacen que tenga un comportamiento frecuencial muy parecido 
a la banda de paso alrededor de frecuencias múltiples a esta (1404 MHz). Por ello se ha 
utilizado el filtro SPL-1650+ [9] de la casa Minicircuits®. El filtro permitirá pasar la 
señal de interés, centrada a 1404 MHz y con un ancho de banda máximo de 100 MHz y 
atenúa alrededor de 70 dB frecuencias superiores a 3500 MHz.   
 
2.4.4. Segunda etapa FI 
 
La segunda etapa de FI, indicada en la Figura 2.11, permite trasladar la señal en 
la primera frecuencia intermedia a  una frecuencia en la que la tarjeta de adquisición 
pueda realizar el muestreo.  
 
 
Figura 2.10. A la izquierda, imagen del filtro implementado en ADS® y  a la derecha el filtro 
implementado para la cadena RF. 
 
Figura 2.11. Situación  de la segunda etapa FI  dentro de la cadena RF. 
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La etapa se compone de un amplificador, para compensar las pérdidas de 
conversión del primer mezclador, un segundo filtro de FI centrado a 1404 MHz con un 
ancho de banda a -3dB de 135 MHz y un nuevo mezclador trasladar la señal a las 
frecuencias requeridas por la tarjeta de adquisición para el muestreo.  
 
2.4.4.1. Especificaciones 
 
 El sistema de adquisición se alimenta por unas baterías que ofrecen 24 V DC. A 
través de unas regletas y mediante unos reguladores, se ofrecen 12 V DC, 6,6 V DC y 
5V DC para alimentar los diferentes dispositivos del sistema. Para garantizar los 3,3 V 
DC que necesita esta etapa, se ha integrado un regulador LM1117MP-3.3 [10] de la casa 
National Semiconductor. El dispositivo ofrece limitación de corriente y corte de 
temperatura. El regulador se desacopla en ambos lados con condensadores de bypass a 
masa. El fabricante sugiere utilizar un condensador de tántalo de 10 Fµ (C1) a la entrada 
y uno de 22 Fµ (C2) en la salida para asegurar una respuesta transitoria lo 
suficientemente estable a la salida. 
 
2.4.4.2. Amplificador 
 
El amplificador utilizado es el MNA-3+ [11] de la casa Minicircuits. Se trata de 
un amplificador que trabaja en el rango de frecuencia entre DC-2500 MHz. Posee alta 
ganancia y una baja figura de ruido. Los valores característicos quedan reflejados en la 
Tabla 2.7. 
 
2.4.4.3. Segundo filtro FI 
 
 La colocación de un filtro paso banda previo a la siguiente etapa de batida ayuda, 
igual que el primer filtro de líneas acopladas diseñado, a eliminar las frecuencias imagen. 
Debido a la dificultad de realización de un filtro con tecnología microstrip para esta 
frecuencia (debido a las grandes dimensiones que adquiriría) o con elementos discretos, 
    
    
 Figura de Ruido (dB) 
IIP3 
(dBm) 
Ganancia 
(dB) 
MNA-3+ 4,9 4,5 15,63 
 
 
 
Tabla 2.7. Valores característicos del MNA-3+ a 1400 MHz 
Frecuencia Central 1404 MHz 
Ancho de Banda de Paso 110 MHz 
Pérdidas de Inserción 2,5 dB max. 
Rizado en la Banda de Paso 0,5 dB max. 
40 dB min. a 1200 MHz 
Atenuación 
40 dB min. a 1600 MHz 
Tabla 2.8. Valores característicos del segundo filtro FI. 
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cuyo comportamiento en alta frecuencia es completamente distinto a frecuencias de 
decenas o pocos centenares de MHz, se ha optado por adquirir un filtro de resonadores 
dieléctricos de / 4λ de la casa SANGSHIN® [12], con los cuales se obtienen grandes 
prestaciones. En la Tabla 2.7 se detallan las características principales de dicho filtro. En 
la Figura 2.12 se observa la respuesta frecuencial del filtro, donde se aprecia que la 
banda imagen está atenuada alrededor de 30 dB. 
 
2.4.4.4. Mezclador 
 
 El mezclador utilizado es el ADE-30+ [13] de la casa Minicircuits®. Entre sus 
principales características, destaca unas bajas pérdidas de conversión y un gran 
aislamiento entre el  oscilador local y la señal RF. Los valores característicos del 
mezclador están reflejados en la Tabla 2.9. 
 
2.4.4.5. Diseño 
 
El diseño de esta etapa de la cadena RF se ha realizado con el programa 
EAGLE® (Easily Applicable Graphical Layout Editor). La configuración diseñadas es 
de amplificador, seguido del filtro FI y mezclador (esta configuración permite mejorar el 
IIP3 de la etapa). En la Figura 2.14 se observa el layout de la placa junto con su 
implementación, donde quedan referenciadas las entradas y salidas utilizadas.  
 
Esta etapa se encargara de trasladar la señal centrada a 1404 MHz a una FI de 50 
MHz. Como entradas y salidas tendremos: 
    
 I.L (dB) IIP3 (dBm) RF-LO Isolation (dB) 
ADE-30+ 6,33 14 39  
 
Tabla 2.9. Valores característicos del  ADE-30+ a 1400 MHz. 
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Figura 2.12. 21S real del segundo filtro FI. 
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? RF: Entrada que procede de mezclar el señal procedente del satélite con el primer 
oscilador local. 
? LO: Entrada del segundo oscilador local. 
? IF: Salida de la batida de las 2 señales anteriormente mencionadas. La frecuencia 
central de salida será 50 MHz o 90 MHz según el satélite. 
 
Para la instalación de esta etapa en la cadena RF, se ha mecanizado una caja de 
aluminio que permitirá integrar la placa en la misma dentro de la cadena RF (Figura 2.13 
y Figura 2.14).  
 
2.4.4.6. Medidas 
 
 La respuesta frecuencial del módulo IF se ha medido con el analizador de 
espectros Rohde&Schwarz FSP-40 [14],. Para ello se ha realizado un barrido a la entrada 
RF del módulo fijando una señal de OL y midiendo en la salida en margen de 
frecuencias IF que se utilizará con la tarjeta de adquisición.  
 
 Se han realizado 2 barridos, una para frecuencias inferiores a la frecuencia OL y 
otra para frecuencias superiores a la frecuencia OL. De esta manera obtenemos la 
respuesta frecuencial de sistema respecto a la frecuencia de entrada simplemente con 
restar o sumar la frecuencia OL a los valores de frecuencia en los que se realiza la 
medida.  
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Figura 2.13. Dimensiones de la caja mecanizada para la segunda etapa IF 
 
Figura 2.14. A la izquierda, el layout diseñado con EAGLE® y a la derecha la implementación real de 
la segunda etapa IF. 
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 Los parámetros utilizados en la medida se muestran en la Tabla 2.10. La 
respuesta frecuencial que muestra la  Figura 2.15 ha quedado normalizada respecto a la 
potencia de entrada, mostrando la ganancia de la etapa en el rango de frecuencias IF 
seleccionado. Se observa claramente el efecto del filtro, que permitirá filtrar la señal de 
interés y rechazar el resto de bandas. De esta manera evitamos que a la entrada de la 
tarjeta de adquisición tengamos señales no deseadas que puedan dañar el muestreo. 
 
2.4.5. Calculo de la figura de ruido de la cadena RF 
 
 Uno de los propósitos de este proyecto es ajustar la potencia de ruido de la 
cadena RF para que esté por encima del ruido de cuantificación de la tarjeta de 
adquisición. Por este motivo se ha vuelto a calcular la cadena teniendo en cuenta el ruido 
que introduce cada uno de los elementos mediante la fórmula de Friis: 
 
 2 21
1 1 2 1 2 1
11 1 ...
..
i
T
i
FF FF F
G G G G G G −
−− −= + + + + , (2.13) 
 
donde iF  y iG  son respectivamente el factor de ruido y la ganancia del i-ésimo 
componente, utilizando el filtro implementado en el apartado anterior, reutilizando los 
amplificadores de bajo ruido (LNA) y seleccionando y/o diseñando nuevos 
amplificadores, mezcladores y filtros. 
 
Señal Frecuencia Potencia 
OL       1354 MHz 4 dBm 
RF  1210 MHz – 1354 MHz   fRF < fOL  1354 MHz – 1525 MHz   fRF > fOL 
-20 dBm 
IF              DC – 144 MHz     fRF < fOL                    DC – 171 MHz     fRF> fOL 
N/A 
Tabla 2.10. Parámetros utilizados para la medida de la respuesta frecuencial del módulo IF 
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Figura 2.15. Respuesta frecuencial de la segunda etapa IF 
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Una vez localizados los componentes que trabajan en la frecuencia deseada, se 
prosigue a descartar los elementos que tienen menor ganancia, una mayor figura de 
ruido, un punto de intercepción peor, aquellos cuya alimentación requiera el uso de un 
regulador o un precio más elevado (en la Tabla 2.9 se encuadra los componentes 
elegidos y sus principales parámetros). 
 
El ruido total teórico del sistema se obtiene aplicando la fórmula de Friis a los 
valores de figura de ruido de la Tabla 2.9: 
 
FT = 2,83 dB 
 
El valor obtenido cumple el parámetro de diseño que se había puesto como requisito,     
F < 3 dB, mejorando la figura de ruido del diseño anterior de SABRINA que era de FT = 
3,57 dB 
 
2.4.6. Cálculo del punto de intercepción de la cadena RF 
 
 Un punto de intercepción alto ofrece una robustez al sistema incrementando el 
margen en el que se puede trabajar sin señales interferentes, es el punto donde convergen 
las relaciones de potencia entrada-salida y del tercer producto de intermodulación. 
Cuanto más alto sea este nivel, más grande será el margen dinámico libre de espurios del 
sistema. La fórmula para el cálculo del punto de intercepción total es: 
 
 1 2 11
, ,1 ,2 ,
· · ...·1 1 ... ,
q q q q
n
i tot i i i tot
G G GG
IP IP IP IP
−       = + + +                     
 (2.14) 
 
donde: 
- 1
2
mq −= . 
 - 3m = , producto de intermodulación de orden 3. 
 - ,i xIP , producto de intermodulación en la entrada del dispositivo x. 
 
 La inclusión de filtro paso-banda en la cadena RF mejora sustancialmente el 
punto de intercepción de tercer orden. La antigua versión de SABRINA obtenemos un 
punto de intercepción de tercer orden a la entrada (IIP3) teórico de -20,8 dBm, muy 
cerca del valor real que es de -26,8 dBm.  
 
 La nueva versión de SABRINA ofrece un valor teórico de IIP3 a la entrada de      
6,7 dBm, mejorando en aproximadamente 14 dB el antiguo receptor.  Hay que tener en 
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AMP 
ZX60-6013E-S
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Filtro 
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ZX05-C60
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 MNA-3+ 
2º 
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DRIVER
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Figura de 
Ruido (dB) 2,5 3,2 1,8 0,7 6,2 4,9 2,3 7 5,3 
IIP3 (dBm) 8 5,5 ∞ ∞ 8 4,5 ∞ 14 0 
Ganancia (dB) 12 12,5 -1,8 -0,7 -6 15,6 -2,3 -6,33 20 
Selectividad (dB) N/A N/A 30 N/A N/A N/A 30 N/A N/A 
Tabla 2.11. Parámetros teóricos de la cadena RF 
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cuenta que este valor corresponde para señales interferentes fuera de la banda de paso de 
los filtros, que al ser atenuadas, mejoran el IIP3 de toda la cadena. Para señales 
interferentes dentro de la banda de paso de los filtros, equivaldría a tener todos los 
elementos de la nueva versión de SABRINA pero sin los filtros, empeorando así el IIP3 
total. En la Tabla 2.12 queda resumido los valores teóricos y reales del IIP3 para ambas 
versiones de SABRINA y según el tipo de frecuencias interferentes. 
 
 La diferencia entre el valor real y el teórico para el sistema SABRINA v.2.0 en el 
caso de frecuencias dentro del BW del primer filtro FI se debe principalmente a que la 
ganancia teórica de la cadena es 48 dB, aunque luego en la práctica está entorno los 40 
dB. 
 
 
  IIP3 (Teórico) IIP3 (Real) 
SABRINA v.1.0 -20,8 dBm -26,8 dBm 
SABRINA v.2.0  
(Frecuencias dentro del BW del primer filtro FI) -29,1 dBm -24,3 dBm 
SABRINA v.2.0  
(Frecuencias fuera del BW del primer filtro FI) -6,7 dBm N/A 
Tabla 2.12.  Valores teóricos VS valores reales del IIP3 para SABRINA v 1.0  y SABRINA v 2.0 
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3.1. Sintetizadores 
3.1.1. Introducción 
 
La realización de un receptor heterodino de doble conversión implica el uso de 
dos osciladores locales para poder trasladar la señal a una banda que permita a la tarjeta 
de adquisición realizar el muestreo. Debido a la escasa oferta de PLL que pudiesen 
sintetizar las señales deseadas, se ha optado diseñar un nuevo sintetizador a 1300 MHz y 
batir este tono con el sintetizador ya implementado a 5300 MHz con el fin de general la 
primera frecuencia de oscilador local, que está entorno los 3950 MHz, y utilizar el nuevo 
sintetizador como segundo oscilador local. De esta manera implementando un único 
sintetizador, podremos obtener las señales OL necesarias, obteniendo ventajas sobre la 
fase de la señal capturada, tal como se comentará en este capítulo. Los niveles de 
potencia de los osciladores locales vendrán dados por la necesidad que imponga el 
mezclador y las frecuencias seleccionadas van en función de las características de la 
frecuencia de trabajo de la tarjeta de adquisición y los satélites con los que se realizarán 
las medidas. 
  
3.1.2. Breve síntesis de funcionamiento de un sintetizador indirecto 
 
 Un sintetizador indirecto es un sistema basado en un PLL (Phase Locked Loop) 
que genera una señal senoidal a una frecuencia a partir de una señal de referencia. La 
señal generada generalmente es un múltiplo de esta última. Esto se consigue mediante un 
bucle de realimentación que minimiza la diferencia de fase entre la señal generada y la 
señal de referencia. 
 
En la Figura 3.1 se observa el diagrama de bloques de un PLL. El contador R 
divide la señal de entrada para producir la señal de reloj que tomará el detector de fase y 
así tener una mejor resolución frecuencial. Éste comparará su fase con la de la frecuencia 
que genera el oscilador controlado por tensión (VCO) a través del divisor N. La 
diferencia entre estas dos señales genera un voltaje error que nuevamente se aplica, a 
través de un filtro paso bajo, a la entrada del VCO que hará los cambios necesarios para 
corregir el error y engancharse de nuevo a la señal de referencia. Se puede concluir que 
la frecuencia a la salida del VCO es  
 
 * .refout
F
F N
R
=  (3.1) 
 
Figura 3.1. Esquema básico de un PLL 
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Caracterización del ruido de fase 
 
 Una característica importante es el ruido de fase de la señal, que se debe medir en 
cantidad y calidad con un analizador de espectros de alta frecuencia. La Figura 3.2 es un 
típico ejemplo de lo que podemos observar. 
 
 Con el analizador de espectros es posible medir las fluctuaciones de densidad 
espectral de potencia de fase por unidad de ancho de banda. El ruido de fase del VCO se 
describe mejor en el dominio de la frecuencia donde la densidad espectral es 
caracterizada midiendo el ruido en las bandas laterales o también en ambos lados de la 
frecuencia central. El ruido de fase se especifica en dB relativo a la portadora (dBc/Hz) 
para un offset dado respecto a la portadora. Un PLL ideal representaría en el analizador 
de espectros un único tono discreto por encima del mínimo ruido del analizador de 
espectros. Lo que realmente visualizamos es un tono, con un ruido de fase debido a los 
componentes del lazo. La medida del ruido de fase del sintetizador consiste en los 
siguientes pasos: 
 
1. Medida de la potencia relativa en dBc entre la portadora y el ruido en las bandas 
laterales (normalmente a un offset de 1 Khz) 
 
 [ ], offPNM fP dBm  (3.2) 
 
2. El analizador de espectros muestra una potencia para un cierto ancho de banda de 
resolución (RBW). Para representar esta potencia a un ancho de banda de 1 Hz, 
se debe de restar 10*log (RBW) del valor obtenido en (3.2).  
 
 [ ] [ ] [ ], , 10 logoff offPN f PNM f RBWP dBm P dBm dBHz = −     (3.3) 
  
 donde: 
 
? , offPNM fP : nivel de potencia de ruido de fase relativo (dado en dBm) medido en 1 
Hz de ancho de banda a la frecuencia de Offset dada offf  
 
Figura 3.2. Definición de ruido de fase 
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? , offPNM fP : nivel de potencia de ruido de fase relativo (dado en dBm) en el ancho 
de banda definido por el ancho de banda de resolución (RBW) a la frecuencia de 
Offset offf  
? RBW  : ancho de banda de resolución del analizador de espectros. 
 
3. Un factor de corrección que tiene en cuenta las características del instrumento de 
medida, que debe ser añadido al resultado obtenido en (3.3). 
 
 
Contribución del PLL 
 
 La medida del ruido de fase es el total de ruido de fase en la salida del VCO. Si 
queremos estimar la contribución del PLL (ruido debido al comparador de fase y los 
divisores R y N), el resultado debe ser dividido por N2 (o restar 20log N del resultado 
obtenido en (3.3)), entonces el ruido de fase total en un PLL se puede expresar como lo 
siguiente [15]: 
 
 20 logSYNTH VCOPN PN N= −  (3.4) 
 
donde 
 
? SYNTHPN : ruido de fase debido al circuito sintetizador PLL a la frecuencia de 
offset dada (ruido debido al comparador de fase y divisores R y N). 
? VCOPN : ruido de fase total del PLL (salida del VCO) a la frecuencia de offset 
dada. 
? 20log N : el incremento de ruido de fase debido al incremento de la frecuencia 
asociada al ratio de feedback 1/N. 
 
 El analizador de espectros utilizado, el Rohde&Schwarz FSP-40, tiene una 
función incorporada de medida del ruido de fase que tiene en cuenta los factores 
anteriormente mencionados. 
 
 
Espurios debidos a la referencia 
 
 En un PLL integer-N (cuando la frecuencia de salida es múltiplo entero de la 
entrada de referencia), se producen unos espurios a la salida causados por la continua 
actualización a la frecuencia de referencia. 
 
 
Figura 3.3. Pulsos de corriente a la salida del PFD 
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 Cuando un PLL está en modo enganchado, la fase y la frecuencia de entrada al 
comparador de fase ( REFF y Nf ) son básicamente iguales y en teoría, se puede esperar 
que no haya ninguna señal a la salida del comparador de fase. En cambio, esto puede 
causar problemas, ya que el comprador de fase está diseñado tal que, si está enganchado, 
la corriente que se envía a la salida (IOUT) es como la representada en la Figura 3.3. 
Aunque estos pulsos son muy estrechos, el hecho de que existan significa que el voltaje 
de continua que va al VCO es modulado por una señal de frecuencia REFF . Esto produce 
espurios de referencia a la salida RF a offsets de frecuencia que son múltiplos enteros de 
REFF . Con el analizador de espectros s pueden detectar estos espurios. 
 
 
Implicaciones para la optimización del ruido de fase. 
 
 Teniendo en cuenta las propiedades del filtro baso bajo diseñado, se deben tener 
dos cosas en consideración [15]: 
 
? Para frecuencias mucho más grandes que en ancho de banda de lazo, el ruido de 
fase a la salida es predominantemente el del VCO. Un ancho de banda pequeño 
de lazo minimiza el error de fase total. En cambio, esto deriva en un transitorio 
lento e incrementa la contribución del VCO al ruido de fase dentro del ancho de 
banda del lazo. Se debe encontrar un equilibrio entre el total de ruido de fase y el 
tiempo de respuesta. 
 
? Para frecuencias de Offset más pequeñas que el ancho de banda de lazo, la 
componente principal del ruido de fase consiste en términos del contador N y CP  
(charge pump, que proviene corriente del filtro del PLL para controlar la 
ganancia constante del VCO). Para poder tener un mínimo nivel de ruido de fase 
se puede mantener el CP constantemente alto, y los niveles de ruido NS  (ruido 
debido al divisor de feedback que hay entre la frecuencia de entrada y el 
comparador de fase) y REFS  (ruido que aparece en la entrada de referencia y va al 
comparador de fase) pequeños. Como N es un parámetro utilizado para 
programar la frecuencia de salida, no es un factor de ruido que se pueda 
disminuir. Una mejora general es utilizar osciladores de referencia externos de 
bajo ruido de fase. 
 
3.1.3. Sintetizador a 5300 MHz 
 
 El core de este sintetizador es el PLL integrado PSA 5300ª [16] de la casa Z-
Communications®, que utiliza el PLL ADF4106 [17] de Minicircuits®. De este 
dispositivo hay que destacar su bajo ruido de fase y que los componentes del filtro de 
loop se encuentran dentro del mismo integrado. Sus principales características se 
muestran en la Tabla 3.1. En la Figura 3.4 queda representado el sintetizador. 
Rango de Frecuencias  5220 MHz – 5420 MHz 
Ruido de Fase  -87 dBc/Hz a 10 kHz de Offset 
Espurios -70 dBc 
Potencia de Salida 2.25 ±3.25 dBm 
Alimentación 5 V DC 
Tabla 3.1. Principales características del ZCOMM PSA 5300 A. 
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3.1.4. Sintetizador a 1300 MHz 
3.1.4.1. Especificaciones 
 
 Para implementar este sintetizador se ha utilizado un PLL de la casa Analog 
Devices®, el ADF4360-5 [18]. La elección de este modelo ha sido principalmente 
porque la programación del dispositivo es similar al sintetizador a 5300 MHz para el 
cual ya existe una aplicación diseñada para su configuración. Además de estar diseñado 
para trabajar en las frecuencias deseadas, ofrece unas características muy buenas, entre 
las que destaca su bajo ruido de fase y un nivel bajo de espurios, tal como se muestra en 
la Tabla 3.3. 
 
3.1.4.2. Componentes principales y diseño 
 
 El ADF4360-5, diseñado para trabajar en un rango de frecuencias entre 1200 
MHz y 1400 MHz, se integra en una placa la cual tendrá como entradas el reloj de 
referencia, la alimentación y los pads CLK, DATA y LE para la programación. Las 
salidas son las señales lockdetect que permitirá detectar si el PLL se encuentra 
enganchado  y una combinación de las dos salidas del PLL (para poder obtener una 
mayor potencia a la salida de la señal sintetizada). El dispositivo es alimentado con dos 
reguladores: el buffer con el regulador LM1117 de Nacional Semiconductor® a 3,3 V 
DC y el PLL con el regulador ADP3303 [19] a 3,3 V DC de Analog Devices®. Este 
último regulador presenta un rechazo del rizado superior a 80 dB, lo que permitirá tener 
la alimentación de los dispositivos libre de cualquier oscilación que pueda verse 
 
Figura 3.4. Sintetizador a 5300 MHz utilizado. 
 
Figura 3.5. A la izquierda, layout del sintetizador a 1300 MHz diseñado con EAGLE® y a la 
derecha la implementación física. 
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reflejada a la salida del sintetizador. 
  
 Una vez montado en placa, representada en la Figura 3.5, los parámetros a elegir 
para el funcionamiento del dispositivo son los siguientes, aparte de los parámetros de 
programación que se explicarán en el apartado 3.1.4.3: 
 
? Frecuencia de referencia. 
? Filtro de loop. 
? Etapa de salida. 
? Buffer 
 
 
Frecuencia de referencia. 
 
 La señal de referencia a utilizar en el PLL deberá de ser lo suficientemente 
estable para que sus posibles variaciones no afecten en gran medida a la señal sintetizada 
por el PLL. Para este fin se va a continuar utilizando el oscilador de cristal OX6749 [20] 
de la casa Raltron® que genera un tono a 10 MHz. Sus principales características es un 
bajo ruido de fase (-130 dBc/Hz a 10 Hz) y una excelente estabilidad frecuencial.  
 
 Esta frecuencia de 10 MHz será divida por 5 para tener una frecuencia de 
referencia de 2 MHz y así conseguir que los espurios debidos a la referencia estén lo más 
alejado posible del tono de interés y poder atenuarlos más eficazmente con el filtro de 
loop. 
 
 
Filtro de loop 
 
 La función del filtro de loop es eliminar el ruido y las componentes de alta 
frecuencia, las cuales provocan variaciones instantáneas de la señal de error procedente 
del comparador de fase. El filtro retarda estas variaciones por lo que su función puede 
considerarse en cierto modo como una memoria a corto plazo, manteniendo enganchado 
el oscilador local con la frecuencia de entrada aunque esta última presente desviaciones 
esporádicas transitorias. 
 
 Las características del filtro paso-bajo resultan un compromiso entre la frecuencia 
relativamente baja de corte necesaria para el enganche con la señal de entrada y la 
 Valor Simulado Valor Utilizado Variación (%) 
C1 2,13 pF  2,2 pF  3,2 % 
C2 442 pF  430 pF  2,8 % 
R1 4,74 KΩ  4,7 KΩ  0,85 % 
Tabla 3.2. Valores simulados VS valores utilizados de los componentes del filtro de loop. 
Rango de Frecuencias  1200 MHz – 1400 MHz 
Ruido de Fase  
-87 dBc/Hz a 1 kHz de Offset 
-110 dBc/Hz a 100 kHz de Offset 
-133 dBc/Hz a 1 MHz de Offset 
Espurios -65 dBc 
Potencia de Salida 5 dBm max (dependiendo de la etapa de salida) 
Alimentación 3.3 V DC 
Tabla 3.3. Características principales del PLL ADF4360-5. 
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velocidad de respuesta deseable cuando esta señal varía rápidamente de frecuencia. El 
uso de un filtro a una frecuencia de corte muy baja implica una gama de captura estrecha 
y un tiempo largo para el enganche final. 
 
 El  diseño del filtro de loop se ha realizado a partir de la herramienta ADIsimPLL 
desarrollada por Analog Devices® y Applied Radio Labs. Esta herramienta posee una 
amplia gama de modelos de PLL de Analog Devices además de permitir diseñar una 
multitud de filtros de loop pasivos y activos. La herramienta permite simular el ruido de 
fase del VCO y del PLL, el lock time y demás parámetros de interés. Se ha diseñado un 
filtro con una frecuencia de corte de 38 kHz, suficiente para atenuar considerablemente 
los espurios debidos a la referencia que están situados a ±2 MHz del tono central. 
 
 
Etapa de salida 
 
 El diseño propuesto por el fabricante [18], que es el implementado en el presente 
proyecto, está representado en la  Figura 3.6. Esta etapa de salida permite ofrecer una 
potencia de salida de hasta 5 dBm a una frecuencia de 1300 MHz. Las bobinas de 5,1 nH 
son utilizadas para eliminar cualquier capacidad parásita debido al layout de la placa en 
las salidas RF del PLL y  la terminación del circuito, el inductor de 6,8 nH y la 
condensador de 2,2 pF, permite desfasar cada una de las señales RF del PLL +90º y -90º 
para así combinar ambas salidas. La bobina de 47nH se utiliza como RF Choke de la 
alimentación  y el condensador de 10 pF otorga el bloqueo de continua necesario.  
 
 
Buffer 
 
 El diseño incorpora un buffer triestado en los pines CLK, DATA, LE y 
MUXOUT del PLL para generar un nivel de señal apropiado para la correcta 
programación y supervisión del sintetizador del sintetizador. El buffer MC74HC125A 
[21] de la casa ON Semiconductor® posee 14 pines. El dispositivo tiene 4 salidas de 
habilitación independiente, activas a nivel bajo. 
  
 El buffer además permite proteger al microcontrolador de pulsos indeseados, 
crucial cuando la señal de lockdetect, señal digital a nivel alto de 3,3 V DC que el 
sintetizador devuelve al micrcontrolador. Antes que el respectivo pin haya sido leído, ya 
ha pasado por el buffer, que en consecuencia genera un nivel apropiado de señal a la 
salida. 
 
 
Figura 3.6. Balum para la combinación de las salidas RF del ADF4360-5. 
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3.1.4.3. Programación del PLL ADF4360-5 
 
 El PIC (Peripheral Interface Controller) que utiliza SABRINA es el DLP 2232PB 
[22]. Su principal característica es que es programable a través de USB, un estándar fácil 
de implementar que facilita la programación a través de cualquier ordenador. Está 
programado para realizar las siguientes operaciones: cuando se conecta a la 
alimentación, el procesador examina si existe un sintetizador conectado a alguna de las 
tres interfaces de salida de manera secuencial y programa el dispositivo conectado con 
una configuración por defecto. El procesador seguidamente se queda en modo escucha, 
esperando mas datos de control antes de realizar las operaciones. Estas operaciones 
pueden ser: 
 
? Cargar el latch de inicialización del PLL 
? Cargar el latch R (divisor del reloj de referencia externo) 
? Cargar el latch N (divisor) 
? Actuar sobre la señal lock detect (esta es la única acción que requiere una 
respuesta del PIC hacia el host) 
 
 Tanto el sintetizador ya realizado a 5300 MHz como el que se ha elaborado en 
este proyecto, poseen un PLL de la casa Analog Devices® y presentan las mismas 
características a la hora de programarlos. Por esto mismo, se ha realizado una 
modificación del código original para que se pueda programar ambos sintetizadores por 
uno de los tres puertos que tiene el PIC. 
 
 La programación del PLL se realiza a través de las entradas CLK, DATA y LE del 
PLL. A la hora de la programación del dispositivo, se pueden configurar amplia cantidad 
de parámetros, aunque los valores más importantes son el prescaler value, el contador N 
y R. De todas formas, escogeremos la configuración que mejor se adapte a las 
necesidades del sistema. La secuencia de programación de los distintos registros del PLL 
ADF4360-5 tras el encendido es la siguiente: 
 
1. R counter latch  
2. Control latch 
3. N Counter Latch 
 
 La estructura del R counter latch se puede observar en la Tabla 3.4. Los dos 
últimos bits en cada latch (C2 y C1) son genéricos a las tres tramas e indican a que latch 
se transferirán los datos en el flanco de subida de la señal Load Enable.   
 
 La estructura del Control latch se muestra en la Tabla 3.4. Los principales 
parámetros que se configuran con esta trama son el prescaler value, output power level y 
 
0 0 0 0 0 0 0 0 ? ? ? ? ? ? ? ? ? ? ? ? ? ? 0 1
Tabla 3.4. Estructura de la trama R Counter. 
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el muxout control. La última trama, el N counter latch, representada en la Tabla 3.6 se 
indica el parámetro N. Este parámetro, desde la aparición de los dual-modulus prescaler, 
se traduce en dos valores, A y B, cumpliendo que  
 
 * ,N P B A= +  (3.5) 
 
donde P es el valor de preescala. 
 
El valor de los campos A y B de los registros de programación vendrá dado por 
 
        ( * )* inrefout
F
F P B A
R
= +  ,                                       (3.6) 
 
donde  
 
? outF : Frecuencia de salida del PLL. 
? 
inref
F : Señal de referencia a la entrada del PLL. 
  
 Según los cálculos realizados, al disponer de un reloj de referencia de 10 MHz, se 
debe dividir la frecuencia del reloj 
inref
F de referencia por R  para poder obtener unos 
valores enteros de A  y B  dentro del margen de número de bits que permite el registro. 
Los valores elegidos de R  y P  para la frecuencia a utilizar y los correspondientes 
valores de A  y B  se muestran en la Tabla 3.7. La elección de uno u otro valor de P  no 
afectará al valor total de N , ya que al coger un valor inferior (16/17), el valor de B  será 
el doble para así mantener el valor de N necesario. 
Fout 1354 MHz
R 5 
P  32/33 
B  21 
A  5 
Tabla 3.7. Parámetros elegidos de los contadores del PLL 
 
1 0 0 0 1 1 1 1 1 1 1 0 1 0 0 1 0 0 1 0 1 1 0 0
Tabla 3.5. Estructura de la trama Control. 
 
 
0 0 0 ? ? ? ? ? ? ? ? ? ? ? ? ? 0 ? ? ? ? ? 1 0
 
Tabla 3.6. Estructura de la trama N Counter. 
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3.1.4.4. Medidas 
 
 La caracterización del ruido de fase de este sintetizador se ha realizado de la 
siguiente manera: 
 
? Se ha utilizado el reloj de referencia del SABRINA, el OX6749. 
? Alimentación a 6,6 V DC de la regleta de alimentación de SABRINA v.2.0 
 
 Las medidas han sido comparadas con las especificadas por el fabricante, las 
cuales principalmente son las mostradas en la Tabla 3.3. Las frecuencia a la cual se han 
realizado las medidas es 1354 MHZ, que corresponde con al frecuencia del segundo 
oscilador. Los offsets a los cuales se han realizado las medidas son a 1MHz, 100 Khz, 10 
Khz, 1 Khz (Figura 3.7) y 100 Hz. Para offsets menores obtenemos medidas poco fiables 
ya que el analizador de ruidos permite medir como máximo con un ancho de banda de 
resolución de 10 Hz. 
 
 En la Tabla 3.8 se muestra las diferentes medidas de ruido de fase para los offsets 
anteriormente mencionados. Como se puede observar, las medidas no difieren mucho de 
los valores característicos proporcionados por el fabricante y que están mostrados en la 
Tabla 3.3. 
 
 Los espurios debidos a la referencia aparecen a ±2 MHz de Offset, con una 
potencia de -58,4 dBc, valor únicamente 7 dB por encima del valor dado por el 
fabricante. Como se observa en la Figura 3.8, estos espurios afectan al proceso de batida 
y aparecen nuevamente a la salida del mezclador con la misma relación de nivel entre el 
pico y los espurios. Esto se traduce en que a la hora de la adquisición y tras el procesado 
Offsets (kHz) 1000 100 10 1 0,1 
Ruido de Fase (dBc/Hz) -119,1 -85,5 -91,1 -81,7 -78,6 
Tabla 3.8. Medidas de ruido de fase a offsets de 1000 kHz, 100 kHz, 10 kHz, 1 kHz y 100 Hz para 
FOL=1354 MHz y POL=-0,2 dBm. 
 
Figura 3.7. Medida de ruido de fase a 1 kHz 
(Span=3 kHz; RBW= 30 Hz; Pout=-0,2 dBm) 
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de la señal, aparezcan en la imagen blancos espurios. 
3.2. Generación de los Osciladores Locales 
3.2.1. Diagrama de bloques 
 
El diseño del sistema para la generación de los osciladores locales se divide en siete 
bloques: 
 
1. Sintetizador a 1300 MHz y amplificación de la señal. 
2. Un acoplador direccional que permitirá atenuar la señal de salida del sintetizador 
a 1300 MHz y poder utilizarla como señal de RF para la etapa de mezcla. 
3. Sintetizador a 5300 MHz y amplificación de la señal. 
4. Una etapa de batida de los tonos procedentes de ambos sintetizadores seguida de 
un filtro paso-banda de líneas acopladas, que atenuará las frecuencias que no son 
de interés. 
5. Una etapa de amplificación de la señal del primer OL de las cadenas RF. 
6. Un divisor Wilkinson de 4 puertos a 5300 MHz.. 
7. Un divisor Wilkinson de 4 puertos a 1300 MHz. 
 
 Cada salida del sistema descrito ofrece entre 4 dBm y 7 dBm en sus salidas, 
necesarios para un correcto proceso de mezcla. Cada uno de los las salidas del sistema 
mostradas en la Figura 3.9 serán entradas OL de los mezcladores de la cadena RF. 
 
 El OL a utilizar en la primera etapa de batida de la cadena RF es generado a partir 
de batir la señal del nuevo sintetizador a 1300 MHz y el ya existente a 5300 MHz, 
mientras que el segundo OL será directamente la amplificación de la señal del nuevo 
sintetizador a 1300 MHz. Este sistema permitirá que la fase de la señal de entrada a la 
tarjeta de adquisición no dependa de las variaciones de fase del sintetizador a 1300 MHz. 
Si tomamos como señal del sintetizador a 5300 MHz  
 
Figura 3.8. Medida de la salida de la segunda etapa IF utilizando el sintetizador a 1300 MHz como OL 
El pico está a un nivel de -6 dBm y los espurio a -62 dBm.  
(FOL= 1354 MHz; POL=7 dBm; FRF= 1404 MHz; PRF= -15 dBm). 
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 1 1 1( ) cos( ),S t tω ϕ= +  (3.7) 
 
y como señal del sintetizador a 1300 MHz 
 
    2 2 2( ) cos( ),S t tω ϕ= +  (3.8) 
 
obtenemos 2 señales de OL, la primera será la batida de ambos sintetizadores, es decir 
(3.7) * (3.8): 
 
 1 1 2 1 2( ) cos( ),OL t t tω ω ϕ ϕ= − + −  (3.9) 
 
y la otra señal de oscilador local será directamente la que provenga del sintetizador a 
1300 MHz: 
 2 2 2 2( ) ( ) cos( ).OL t S t tω ϕ= = +  (3.10) 
 
 La cadena RF tiene dos etapas de batida. En la primera de ellas se batirá la señal 
proveniente del satélite 
 3 3 3( ) cos( ),S t tω ϕ= +  (3.11) 
 
con la del primer oscilador local, obteniendo como primera IF una señal que será el 
producto de (3.11) y (3.9): 
 
 1 3 1 2 3 1 2( ) cos( ).IF t t t tω ω ω ϕ ϕ ϕ= − + + − +  (3.12) 
 
 La señal a la entrada de la tarjeta de adquisición será la multiplicación entre 
(3.12) y (3.7), obteniendo 
 
2 3 1 2 3 1 2 2 2 3 1 3 1( ) cos( ) cos(( ) ).IF t t t t t tω ω ω ϕ ϕ ϕ ω ϕ ω ω ϕ ϕ= − + + − + − − = − + −    (3.13) 
 
 Tal como se observa en (3.13) y se ha mencionado anteriormente, la señal a la 
entrada de la tarjeta de adquisición 2 ( )IF t  no depende de la fase del sintetizador a 1300 
MHz ( 2ϕ ). De esta manera a la salida de la cadena RF, los espurios procedentes del 
segundo sintetizador se compensan y únicamente habrá en a la salida las variaciones de 
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Figura 3.9. Diagrama de bloques de la etapa de sintetización de los osciladores locales 
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fase de la señal adquirida y del sintetizador a 5300 MHz. 
 
No se ha tenido en cuenta los factores 1/ 2  del producto de señales ni tampoco 
las amplificaciones ni atenuaciones del sistema ya que no son relevantes en esta 
demostración en particular. Tampoco se ha tenido en cuenta los elementos suma ya que 
son eliminados por el filtro paso-bajo y el segundo filtro FI. 
 
3.3. Generación y distribución del oscilador local para la primera IF 
3.3.1. Introducción 
 
 La etapa se compone de los siguientes elementos: 
 
? Acoplador Direccional ZNDC-20-2G. 
? Mezclador MCA1-60+ de Minicircuits®.  
? Filtro paso-banda banda de líneas acopladas, centrado en 3995 MHz y con un 
ancho de banda de paso de 400 MHz. 
? Dos amplificadores MNA-7+ en cascada que permitirá alcanzar los niveles de 
potencia necesarios para el primer OL. 
? Divisor Wilkinson de 4 puertos. 
 
3.3.2. Acoplador ZNDC-20-2G 
 
De la salida acoplada del acoplador ZNDC-20-2G [23] de Minicircuits® saldrá la 
señal del sintetizador a 1300 MHz que utilizaremos como señal RF a la entrada del 
mezclador. Necesitamos atenuar esta señal ya que al menos se necesita una potencia a la 
entrada del puerto RF del mezclador 10 dB por debajo de la señal del OL, que será el 
sintetizador a 5300 MHz. En la Tabla 3.9 quedan reflejadas sus principales 
características. 
 
  
  
  
Pérdidas de inserción 0,46 dB 
Acoplamiento 19,73 dB 
Directividad 28,22 dB  
 
Tabla 3.9. Características principales del acoplador ZNDC-20-2G 
(RF level=10 dBm; FRF=1300 MHz) 
    
 I.L (dB) IIP3,i (dBm) RF-LO Isolation (dB) 
MCA1-60+ 8,2 8,3 23   
Tabla 3.10. Valores característicos del  MCA1-60+ con RF=1350 MHz y OL=5300 MHz. 
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3.3.3. Mezclador MCA1-60+ con Filtro Paso-Banda 
3.3.3.1. Especificaciones y Diseño 
 
 Para batir ambos tonos y generar la señal deseada, se ha utilizado el mezclador  
MCA1-60+ [24] de la casa Minicircuits®. Las características de este dispositivo son 
idénticas al mezclador utilizado en la primera etapa de la cadena RF (ZX05-C60) pero en 
formato surface mount. Sus principales características están reflejadas en la Tabla 3.10.  
 
 La principal desventaja de este proceso es que a la salida del amplificador, aparte 
de la señal deseada, se generarán también los productos de intermodulación y las señales 
acopladas del OL y RF. Esto provocará que los amplificadores no den la ganancia 
especificada a la frecuencia deseada. Por ello, se ha implementado tras el mezclador un 
filtro paso-banda de líneas acopladas centrado a 3995 MHz con el fin de atenuar las 
señales no deseadas. Mezclador y filtro se han integrado en el mismo layout, tal como 
muestra la Figura 3.10.  
 
 El filtro ha sido diseñado y realizado con la misma metodología que el filtro de 
líneas acopladas para la cadena de RF, utilizando el mismo sustrato (RO4003C™) 
aunque con una altura de dieléctrico 0.81h mm= . Al igual que el anterior filtro, las 
restricciones aplicadas no serán muy estrictas para así conseguir un  elemento de 
pequeñas dimensiones y bajas pérdidas de inserción. Los parámetros del filtro para el 
diseño se muestran en la Tabla 3.11. Al ser valores poco restrictivos, el filtro resultante 
no tiene unas dimensiones muy grandes y se ha podido integrar el mezclador y filtro en 
una caja de latón de 25 mm x 40 mm. 
 
 Al diseñarse el layout del filtro conjuntamente con el del mezclador, no se ha 
podido tomar medidas reales por separado del filtro. Aún así, los resultados obtenidos 
con el simulador MOMENTUM® da valores muy parecidos a los reales, como bien 
observamos en el diseño del filtro de líneas acopladas para la cadena RF.   
 
Figura 3.10. A la izquierda layout del mezclador junto con el filtro de líneas acopladas centrado a 
3948 MHz y a la derecha la implementación. 
Frecuencia de paso 1 (fp1) 3800 MHz 
Frecuencia de paso 2 (fp2) 4200 MHz 
Frecuencia de corte 1 (fs1) 3000 MHz 
Frecuencia de corte 2 (fs2) 5000 MHz 
Rizado en la banda de paso 0,5 dB 
Atenuación minima en banda de corte 25 dB 
Tabla 3.11. Frecuencias y parámetros seleccionados para el diseño del filtro 
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Puerto Frecuencia Potencia 
OL 5281 MHz 7 dBm 
RF 881 MHz - 1781 MHz -10 dBm 
IF 3500 MHz  –  4400 MHz Alrededor de 10 dB por debajo de la PRF en la banda de paso del filtro 
Tabla 3.12. Parámetros utilizados para obtener la respuesta frecuencial del módulo Filtro+Mezclador 
 
3.3.3.2. Medidas 
 
 En la Figura 3.11 se observa la respuesta frecuencial del filtro diseñado y 
simulado en Momentum®. Se observa que la banda de paso únicamente dejará pasar las 
frecuencias de interés, que estarán entorno los 3950 MHz y el resto de bandas quedaran 
atenuadas.  
 
 Las  medidas realizadas se han tomado realizando un barrido en el margen de 
frecuencias de IF del mezclador. Como se ha mencionado en el Capítulo 2, el rango de 
frecuencias a generar para el primer oscilador local va entre 3896 MHz a 4001 MHz, 
aunque se ha realizado un barrido más amplio para observar poder observar el efecto del 
filtro. Los parámetros utilizados para esta medida están reflejados en la Tabla 3.12. En la 
Figura 3.12 queda representa la respuesta frecuencial del dispositivo normalizada a la  
potencia de entrada, donde se observa claramente el efecto del filtro de líneas acopladas. 
 Al no poder realizar un barrido a la frecuencia suma y las frecuencias OL y RF de 
entrada al mezclador, en la Tabla 3.13 queda representadas las pérdidas de esta etapa a 
dichas frecuencias para las frecuencias de OL tanto sin el filtro como con él.  
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Figura 3.11. 21S vs 11S  simulado con Momentum® en la banda de paso del filtro 
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3.3.4. Amplificadores MNA-7+. 
3.3.4.1. Diseño 
 
 El nivel de potencia a la salida de la etapa de mezcla y filtro paso-banda es 
bastante bajo respecto al nivel necesario para utilizarlos como señal de OL en las 
cadenas RF. Para ello se ha de amplificar alrededor de los 30 dB esta señal, para así, en 
cada salida del divisor Wilkinson obtener un nivel de potencia óptimo. La amplificación 
se realizará colocando en cascada dos amplificadores MNA-7+ (Figura 3.13) de la casa 
MiniCircuits® [25]. Las principales características del  dispositivo se muestran en Tabla 
3.14.    
 La alimentación de la etapa de amplificación se ha realizado a través del 
regulador ADP3303 de la cada Analog Devices®. La elección de este regulador viene 
dada por su bajo ruido y estabilidad térmica, parámetros importantes a la hora de 
amplificar señales que serán utilizadas como osciladores locales.  
 
3.3.4.2. Medidas 
 
 Las medidas realizadas con el analizador de redes Rohde&Schwarz ZVB8 
confirman que la etapa de amplificación tiene una ganancia alrededor de  30 dB entre 
3950 MHz y 4050 MHz, necesarios para obtener un nivel de señal óptimo de los OL. La 
respuesta frecuencial en el rango de frecuencias de trabajo queda mostrada en la Figura 
3.14. Los amplificadores han sido alimentados a 3,3 V DC, dentro del margen de 
operación de los mismos que está entre 2,8V DC y 5 V DC.  
 
 Los productos de intermodulación de tercer orden generados por los 
amplificadores son particularmente problemáticos cuando se generan cerca de las señales 
deseadas y comparados con otros productos, son los más cercanos a la señal útil. Para  
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Figura 3.12. Respuesta de frecuencial del módulo Mezclador + Filtro en la banda de trabajo para 
el primer OL. 
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este caso la medida del IIP3 del grupo de amplificadores no es crítica ya que no 
dispondremos a la entrada del amplificador 2 tonos suficientemente juntos que puedan 
crear productos de intermodulación de tercer orden a la salida. 
 
 La medida del punto de compresión a 1 dB se ha realizado tomando valores de la 
potencia de salida respecto a un rango de potencias de entrada entre -20 y -12 dBm con 
una señal a 3948 MHz. Con ello se ha obtenido que el punto de compresión a 1 dB a la 
salida es de 14 dBm tal como se puede observar en la  Figura 3.15, valor muy próximo al 
teórico (15,7 dBm) 
 
 
Margen frecuencial 1500 MHz – 5900 MHz 
Ganancia a 4000 MHz 17,16 dB 
Figura de Ruido 6,9 dB 
P1 a 1dB 15,7 dBm 
IIP3 11,3 dBm   
Tabla 3.14. Características principales del amplificador MNA-7+ (Vcc=5V ; FRF = 4000 MHz) 
 
Satélites Frecuencias generadas 
Pérdidas sin 
filtro (dB) 
Pérdidas con 
filtro (dB) 
3927 MHz 8,1 8,7 
5281 MHz 8,5 54 
1354MHz 14,9 87 
ENVISAT 
6635 MHz 10,4 35,9 
  
3896 MHz 7,7 8,8 
5250 MHz 10,3 52,4 
1354 MHz 12,6 88,2 
ERS-2 / RADARSAT-1 
6604 MHz 10,1 35,8 
  
4001 MHz 8,1 9,5 
5355 MHz 9,9 49,5 
1354 MHz 14,7 91,9  
RADARSAT-2 / SENTINEL-1
6709 MHz 11,2 39 
Tabla 3.13. Medidas de las pérdidas introducidas por la etapa mezclador y filtro paso-banda a las 
frecuencias de interés (POL=7 dBm; PRF= -10 dBm). 
Figura 3.13. A la izquierda, el diseño del amplificador del primer OL en EAGLE® y a la derecha    
la implementación real. 
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3.3.5. Divisor Wilkinson de 4 puertos a 3948 MHz 
3.3.5.1. Diseño 
 
 Para distribuir la señal de oscilador local a las 4 etapas de RF se precisó diseñar 
un divisor Wilkinson con 4 salidas. Las necesidades de esta etapa consisten en bajas 
pérdidas de inserción en la banda de paso y gran  atenuación de las bandas no deseadas. 
 
 La aplicación automáticamente calcula los valores de anchura de las líneas y 
diseña un layout del divisor tal como se muestra en la Figura 3.16. El divisor, se ha 
encapsulado en una caja de latón de 40 x 40 mm. Los valores especificados en el diseño 
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Figura 3.14. Respuesta frecuencial de la etapa de amplificación (Vcc=3.3 V) 
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Figura 3.15. Medida del punto de compresión a 1 dB. 
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figuran en la Tabla 3.15. El sustrato utilizado es nuevamente el RO4003C™ con  
0,81 .h mm=  
 
 La aplicación automáticamente calcula los valores de anchura de las líneas y 
diseña un layout del divisor tal como se muestra en la Figura 3.16. El divisor, se ha 
encapsulado en una caja de latón de 40 x 40 mm. Los valores especificados en el diseño 
figuran en la Tabla 3.15. El sustrato utilizado es nuevamente el RO4003C™ con  
0,81 .h mm=  
 
3.3.5.2. Medidas 
 
 En la Figura 3.17 queda representada la respuesta frecuencial del divisor en el 
rango de trabajo. Las medidas han sido realizadas con el analizador de redes 
Rohde&Schwarz ZVB8. Observamos en la gráfica que las pérdidas de inserción sobre 
los 6 dB teóricos no superan en ningún caso más de 0,7 dB, lo que se ajusta a las 
tolerancias de divisores de la casa MiniCircuits® con aproximadamente las mismas 
características, como puede ser el ZN4PD-42+[26]. Además el realizado en durante le 
presente proyecto presenta una superficie 3 veces menor. 
 
3.4. Generación y distribución del oscilador local para la segunda 
etapa IF 
3.4.1. Introducción 
 
 Esta señal de OL se obtiene a través de la amplificación de la señal proveniente 
del sintetizador a 1300  MHz pasando seguidamente por un amplificador, seguido de un 
acoplador y finalmente un divisor de potencia. Los elementos que lo componen y que 
están enmarcados en la Figura 3.18 son los siguientes: 
 
? Sintetizador a 1300 MHz. 
? Amplificador ZX60-2514M-S+. 
 
Figura 3.16. A la izquierda diseño del divisor Wilkinson con ADS® y a la derecha la implementación 
Frecuencia central 3948 MHz 
Ancho de Banda 150 MHz 
Zo 50 Ohms 
Tabla 3.15. Valores especificados en ADS® para el diseño del divisor Wilkinson de 4 puertos a 
3948 MHz 
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? Acoplador ZNDC-20-2G. 
? Power splitter ZX10-4-14. 
 
3.4.2. Amplificador ZX60-2514M-S+ 
 
Para obtener un nivel de potencia correcto para el segundo oscilador local será 
necesario amplificar la señal del sintetizador a 1300 MHz.. El sintetizador entrega como 
máximo 5 dBm utilizando una combinación de las dos salidas de las que dispone. 
Mediante software podemos modificar esta potencia de salida en pasos de 3 dB mediante 
los bits DB13, DB12, DB3 y DB2 de la trama del Control latch. El sintetizador entrega 
una potencia de 3 dBm, por ello se han modificado los parámetros de programación para 
que entregue 0 dBm. De esta manera el amplificador trabajará en la zona lineal y 
tendremos el nivel de potencia necesario para poder alimentar los mezcladores. El 
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Figura 3.17. Respuesta frecuencial de divisor de 4 puertos a 3948 MHz con un ancho de banda de 
150 MHz 
 
Figura 3.18. Esquema de la etapa de generación del oscilador local para la segunda etapa IF. 
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amplificador utilizado es el ZX60-2514M-S+ [27] de la casa MiniCircuits® y las 
principales características se muestran en la Tabla 3.17. 
 
 
3.4.3. Acoplador ZNDC-20-2G 
 
Para el segundo oscilador local, se utilizará la salida directa del acoplador en 
lugar de la acoplada (apartado 3.3.2), cuyo nivel de señal está entorno los 15 dBm, 
procedentes de la amplificación anterior y que irán al divisor de potencia de 4 puertos. 
 
3.4.4. Power Splitter ZX10-4-14 
 
 La distribución de esta señal a los mezcladores de las segundas etapas RF se 
realiza a través del splitter ZX10-4-14 [28] de la casa Minicircuits®. La elección de este 
splitter se debe principalmente a su reducido tamaño sin que sus características 
principales empeoren sustancialmente respecto a otros splitters de la misma casa. Estas 
características quedan reflejadas en la Tabla 3.16. 
3.5. Medidas de los osciladores locales  
 
La medida de las señales de OL se ha realizado utilizando según los siguientes 
parámetros: 
Margen frecuencial 500 MHz – 2500 MHz 
Ganancia a 1300 MHz 16,4 dB 
Figura de Ruido 4,75 dB 
P1 a 1dB 17 dBm 
IIP3 12,6 dBm   
Tabla 3.17. Características principales del amplificador ZX60-2514M-S+ 
 (Vcc=5V; FRF = 1300 MHz) 
  
Dimensiones 52x15x19 mm 
Perdidas de inserción 
(sobre los 6 dB) 0,71 dB max 
Aislamiento  28,43 dB max  
 
Tabla 3.16. Características principales del spliter ZX10-4-14  
(FRF=1300 MHz) 
 
  Ruido de Fase (Offsets) 
Frecuencias 
Sintetizadas
Potencia de  
Salida 1000 kHz 100 kHz 10 kHz 1 kHz 100 Hz 
3927 MHz 5,2 dBm -103,5 dBm -84,4 dBm -79,6 dBm -81,9 dBm -74,7 dBm 
3896 MHz 4,45 dBm -109,4 dBm -88,2 dBm -80,7 dBm -80,2 dBm -72,3 dBm 
4001 MHz 5,3 dBm -110,3 dBm -88,4 dBm -82,3 dBm -81,4 dBm -74,1 dBm 
1354 MHz 7,9 dBm -119,5 dBm -86,8 dBm -89,9 dBm -92,2 dBm -78,8 dBm 
Tabla 3.18. Medidas de potencia y ruido de fase a las frecuencias de interés. 
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? Uso de los dos sintetizadores junto con los correspondientes amplificadores. 
? Alimentación de los amplificadores MNA-7+ en cascada con 6,6 V DC 
procedentes de la regleta de alimentación del sistema SABRINA v.2.0. 
  
 
 Se han realizado las medidas de potencia y de ruido de fase para las frecuencias 
de oscilador local para capturar las frecuencias de los distintos satélites. La Tabla 3.18 
indica las medidas realizadas. A partir de estos valores se concluye: 
 
? Se ha logrado obtener una potencia de salida en todos los puertos de los divisores 
entre 4,5 y 7,9 dBm, cumpliendo así el primer objetivo para poder realizar una 
correcta batida. 
? Las frecuencias de OL generadas posee unos niveles de ruido de fase correctos, 
manteniéndose a niveles del sintetizador a 1300 MHz para offsets mayores a 10 
kHz. A offsets inferiores a 1 kHz, el valor es aproximadamente 10 dB inferior, 
aunque  dentro de unos márgenes óptimos. 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 3.19. Elementos de generación y distribución del primer oscilador local y distribución del 
segundo OL. 
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Conclusiones 
 
 Este proyecto se ha enfocado desde un punto de vista de ingeniería, en el cual era 
necesario cumplir unas especificaciones con el fin de mejorar las medidas a realizar. Los 
nuevos elementos dispuestos en el sistema SABRINA v.2.0 ha sido una combinación 
entre: 
 
? Dispositivos pasivos diseñado e implementados en el laboratorio del 
departamento, como han sido los filtros de líneas acopladas. Al necesitar unas 
características concretas era difícil encontrar en catálogo justamente las 
necesidades deseadas. 
? Dispositivos comprados a proveedores, como ha sido, por ejemplo, el divisor 
Wilkinson a 1300  MHz o el acoplador. En estos casos, al trabajar a frecuencias 
entorno a 1 GHz, la implementación en el laboratorio diseñándolos con la 
herramienta ADS® hubiese sido muy compleja. 
? Elementos comprados a proveedores pero integrados a nivel de circuito impreso. 
La placa ha sido diseñada durante la elaboración de este proyecto, como ha sido 
el sintetizador a 1300 MHz o la cadena de amplificadores MNA-7+. En este tipo 
de diseño se han seguido las recomendaciones del fabricante a la hora de 
seleccionar el tipo de placa y los elementos que acompañan al dispositivo. Las 
placas, dependiendo de la complejidad de las mismas, se han realizado en el 
laboratorio o se han enviado a una empresa especializada en su manufacturación. 
 
 Se ha seleccionado y dispuesto los elementos para hacer que la cadena RF sea 
más robusta a interferencias y mantener un nivel de ruido inferior a 3 dB, aunque en la 
práctica los elementos externos como los cables y las antenas provocarán que este ruido 
empeore.  
 
 La disposición modular de todos los elementos del receptor, tanto en la cadena 
RF como en la etapa de generación de los OL ha seguido un esquema modular, lo que 
facilita que en caso de fallida, reemplazar el elemento por uno nuevo. Además se ha 
conseguido que la etapa de generación de los OL dé en cada una de sus salidas los 
niveles de potencia necesarios para realizar una correcta batida en las cadenas RF. 
 
 
Líneas Futuras 
 
 La primera necesidad que presenta este sistema es la creación de un sistema de 
calibración, para así poder caracterizar el sistema antes de la medida y compensar en 
post-procesado las desviaciones producidas por el entorno, como puede ser la 
temperatura.  
 
 Además, el RSLab de la Universitat Politècnica de Catalunya está comenzando a 
trabajar en distintos proyectos basados en las fuentes de oportunidad de los sistemas 
SAR, entre ellos destaca: 
 
? Diseño de un receptor SAR aerotransportado, que permitirá mejorar los 
inconvenientes de la geometría biestática con el receptor fijado en la superficie 
terrestre. 
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? Implementar un sistema SABRINA en banda-X, lo que permitirá realizar 
adquisiciones con las características que ofrece TerraSar-X.
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